















MAKRON 

Books 



Eletrônica de Potência 

Circuitos, Dispositivos e Aplicações 



EDITORA AFILIADA 


5 

MAKRON 

Books 



Eletrônica de Potência 

Circuitos, Dispositivos e Aplicações 



Muhammad H. Rashid 

Ph. D., Membro do IEE e Professor de Engenharia Elétrica, 
Purdue University, Fort Wayne 

Tradução 

Carlos Alberto Favato 

Engenheiro Eletricista e Professor 
Revisão Técnica 

Antonio Pertence Júnior 

Engenheiro Eletrônico PUC-MG e Professor do Coltec / UFMG e da Utramig 

â i MAKRON Books Ltda. 

1 Rua Tabapua, 1.348 — Itaim-Bibi 
CEP 04533-004 — Sao Paulo — SP 
(11) 3849-8604 e (11) 3845-6622 
e-mail: makron@books.com.br 



Pearson Education do Brasil 
Rua Emílio Goeldi, 747 - Lapa 
CEP 05065-110 - São Paulo - SP 
(11) 3611-0740 
fax (11) 3611-0444 


São Paulo • Rio de Janeiro * Ribeirão Preto • Belém • Belo Horizonte • Brasília • Campo Grande • Cuiabá 
* Curitiba • Florianópolis • Fortaleza • Goiânia • Manaus • Porto Alegre • Recife • Salvador 

Brasil • Argentina • Colômbia • Costa Rica • Chile • Espanha • Guatemala • México • Peru * Porto 
Rico • Venezuela 


Do original: 

Porwer Electronics - Circuits, Devices, and Applications - Second edition 

Copyright © 1993 Prentice-Hall, Inc. 

Copyright © 1999, MAKRObí Books do Brasil Editora Ltda. 

Todos os direitos para a língua portuguesa reservados pela MAKRON Books do Brasil 
Editora Ltda. 

Nenhuma parte desta publicação poderá ser reproduzida, guardada pelo sistema "retrieval" ou 
transmitida de qualquer modo ou por qualquer outro meio, seja este eletrônico, 
mecânico, de fotocópia, de gravação, ou outros, sem prévia autorização, por escrito, da 
Editora. 


EDITOR : MILTON MIRA DE ASSUMPÇÃO FILHO 


Gerente de Produção : Silas R. Camargo 
Produtora Editorial: Eugênia Pessotti 

Editoração efotolitos em alta resolução: J.A.G. 


Dados Internacionais de Catalogação na Publicação (CIP) 
(Câmara Brasileira do Livro, SP, Brasil) 


Rashid, Muhammad H. 

Eletrônica de potência : circuitos, dispositivos e aplica¬ 
ções / Muhammad H. Rashid ; tradução Carlos Alberto Favato ; 
revisão técnica Antonio Pertence Júnior. - São Paulo : Makron 
Books, 1999. 

Título original : Power eletronics. 

Bibliografia. 

ISBN 85-346-0598-X 

1. Eletrônica de potência I. Título. 

97-1077 cdd-621.317 


índices para catálogo sistemático: 


1. Eletrônica de potência: Engenharia elétrica 621.317 











Aos meus pais, minha esposa Fatema 
e 

meus filhos Faeza, Farzana e Hasan 



MAKRON 

Books 


Agradecimentos 


Muitas pessoas contribuíram para esta edição e fizeram sugestões baseadas em suas 
experiências de sala de aula, como professor ou estudante. Eu gostaria de agradecer às 
seguintes pessoas, pelos seus comentários e sugestões: 

Mazen Abdel-Salam - King Fahd University of Petroleum 

and Minerais, Arábia Saudita 
Ashoka K. S Bhat - University of Victoria, Canadá 
Fred Brockhurst - Rose-Human Institution of Technology 
Joseph M. Crowley - University of Illinois, Urbana-Champaig 
Mehrad Ehsani - Texas A&M University 
Herman W. Hill - Ohio University 

iWK-i _ TSJotat Tarcmr TnctífnfD ní TarktinlAmr 

r vuaiu x iuuui ixcvv xi to txuw iv wi. iwi 

Marrija Ilic-Spong - University of Illinois, Urbana-Champaign 

Shahidul I. Khan - Concordia University, Canadá 

Peter Lauritzen - University of Washington 

Jack Kawler - University of Tennessee 

Arthur R. Miles - North Dakota State University 

Mehdat M. Morcos - Kansas State University 

Hassan Moghbelli - Purdue University Calumet 

H. Remazani-Ferdowsi - University of Mashhad, Irã 

Foi um grande prazer trabalhar com os editores Alan Apte e Sandra Chavez. Finalmente, 
gostaria de agradecer à minha família pelo seu amor, paciência e compreensão. 


% 

MAKRON 

Books 



Sumário 



Prefácio . XXV 

Capítulo 1 Introdução .. 1 

1.1 Aplicações da Eletrônica de Potência. 1 

1.2 História da Eletrônica de Potência. 4 

1.3 Dispositivos Semicondutores de Potência . 4 

1.4 Características de Controle dos Dispositivos 

de Potência. 12 

1.5 Tipos de Circuitos em Eletrônica de Potência . 14 

1.6 Projeto de Equipamentos de Eletrônica de Potência .... 17 

1.7 Efeitos Periféricos. 18 

1.8 Módulos de Potência. 19 

1.9 Módulos Inteligentes. 19 

1.10 Periódicos e Conferências de Eletrônica de Potência ... 20 

Resumo.. • 20 

Referências.• • 21 

Questões de Revisão. 21 


XI 



















XII Eletrônica de Potência - Circuitos , Dispositivos e Aplicações 

Capítulo 2 Diodos Semicondutores de Potência . 23 

2.1 Introdução . 23 

2.2 Curvas Características dos Diodos. 23 

2.3 Curvas Características da Recuperação Reversa . 27 

2.4 Tipos de Diodos de Potência. 29 

2.4.1 Diodos Genéricos. 30 

2.4.2 Diodos de Recuperação Rápida . 30 

2.4.3 Diodos Schottky. 31 

2.5 Efeitos dos Tempos de Recuperação Direto e Reverso .. 32 

2.6 Diodos Conectados em Série. 35 

2.7 Diodos Conectados em Paralelo. 37 

2.8 Modelamento em SPICE de Diodos... 38 

Resumo... 41 

Referências. 41 

Questões de Revisão. 41 

Problemas... 42 

Capítulo 3 Circuitos e Retificadores com Diodos .. 44 

3.1 Introdução. 44 

3.2 Diodos com Cargas RC e RL . 44 

3.3 Diodos com Cargas LC e RLC . 48 

3.4 Diodos de Comutação. 55 

3.5 Recuperação da Energia Armazenada Utilizando 

um Diodo. 58 

3.6 Retificadores Monofásicos de Meia-Onda . 62 

3.7 Parâmetros de Performance. 63 

3.8 Retificadores Monofásicos de Onda Completa ........ 72 

3.9 Retificador Monofásico de Onda Completa 

com Carga RL . 77 

3.10 Retificadores Polifásicos em Estrela. 82 

3.11 Retificadores Trifásicos em Ponte. 87 






























Sumário 


XIII 


3.12 Retificador Trifásico em Ponte com Carga RL . 90 

3.13 Projetos de Circuitos Retificadores . 94 

3.14 Tensão de Saída com Filtro LC . 105 

3.15 Efeitos das Indutâncias da Fonte e da Carga. 109 

Resumo. 112 

Referências. 112 

Questões de Revisão. 113 

Problemas. 114 

Capítulo 4 Tiristores. 120 

4.1 Introdução. 120 

4.2 Características dos Tiristores. 120 

4.3 Modelo com Dois Transistores de um Tiristor . 122 

4.4 Disparo de um Tiristor . 125 

4.5 Proteção Contra di/dt . 128 

4.6 Proteção Contra d v/d t . 128 

4.7 Desligamento do Tiristor . 131 

4.8 Tipos de Tiristores . 133 

4.8.1 Tiristores de Controle de Fase. 133 

4.8.2 Tiristores de Chaveamento Rápido . 134 

4.8.3 Tiristores de Desligamento pelo Gatilho - GTOS 135 

4.8.4 Tiristores Triodos Bidirecionais . 137 

4.8.5 Tiristores de Condução Reversa. 138 

4.8.6 Tiristores de Indução Estática. 138 

4.8.7 Retificadores Controlados de Silício 

Ativados por Luz..... 139 

4.8.8 Tiristores Controlados por FET. 139 

4.8.9 Tiristores Controlados por MOS . 140 

4.9 Operação em Série de Tiristores . 142 

4.10 Operação em Paralelo de Tiristores . 146 
































XIV Eletrônica de Potência - Circuitos, Dispositivos e Aplicações 

4.11 Circuitos de Disparo de Tiristores . 147 

4.12 Transistor de Unijunção . 149 

4.13 Transistor de Unijunção Programável . 152 

4.14 Modelamento em SPICE para Tiristores . 154 

Resumo. 157 

Referências . 157 

Questões de Revisão. 158 

Problemas. 159 

Capítulo 5 Retificadores Controlados... 162 

5.1 Introdução. 162 

5.2 Princípio de Operação dos Conversores de 

Fase Controlada . 163 

5.3 Conversores Monofásicos Semicontrolados. 165 

5.3.1 Conversor Monofásico Semicontrolado com 

Carga RL . 170 

5.4 Conversores Monofásicos Controlados. 172 

5.4.1 Conversor Monofásico Controlado com 

Carga RL . 177 

5.5 Conversores Duais Monofásicos . 178 

5.6 Conversores Monofásicos em Série . 180 

5.7 Conversores Trifásicos de Meia-Onda . 187 

5.8 Conversores Semicontrolados Trifásicos. 190 

5.8.1 Conversor Trifásico Semicontrolado com 

Carga RL . 195 

5.9 Conversores Trifásicos Controlados. 197 

5.9.1 Conversor Trifásico Controlado com 

Carga RL . 203 

5.10 Conversores Duais Trifásicos. 204 

5.11 Melhoria do Fator de Potência . 207 

5.11.1 Controle do Ângulo de Extinção . 207 

5.11.2 Controle Simétrico do Ângulo . 209 






























Sumário 


XV 


5.11.3 Controle através da Modulação por Largura de 

Pulsos (PWM). 213 

5.11.4 Modulação por Largura de Pulsos Senoidal ... 216 

5.12 Projeto de Circuitos Conversores . 216 

5.13 Efeitos das Indutâncias da Carga e da Fonte . 224 

5.14 Circuitos de Disparo . 227 

Resumo .. 228 

Referências. 229 

Questões de Revisão. 229 

Problemas. 231 

Capítulo 6 Controladores de Tensão CA.. 235 

6.1 Introdução. 235 

6.2 Princípio do Controle Liga-Desliga . 236 

6.3 Princípio do Controle de Fase. 239 

6.4 Controladores Monofásicos Bidirecionais com 

Cargas Resistivas . 241 

6.5 Controladores Monofásicos com Cargas Indutivas .... 245 

6.6 Controladores Trifásicos de Meia-Onda . 249 

6.7 Controladores Trifásicos de Onda Completa. 255 

6.8 Controladores Bidirecionais Trifásicos Conectados 

em Triângulo. 260 

6.9 Mudança de Derivação de Transformadores 

Monofásicos . 264 

6.10 Cicloconversores. 270 

6.10.1 Cicloconversores Monofásicos . 270 

6.10.2 Cicloconversores Trifásicos. 273 

6.10.3 Redução dos Harmônicos de Saída. 273 

6.11 Controladores de Tensão CA com Controle PWM . 277 

6.12 Projeto de Circuitos Controladores de Tensão CA . 279 

6.13 Efeitos das Indutâncias da Fonte e da Carga. 286 

























XVI 


Eletrônica de Potência - Circuitos , Dispositivos e Aplicações 


Resumo . 287 

Referências. 288 

Questões de Revisão. 288 

Problemas . .. 289 

Capítulo 7 Técnicas de Comutação de Tiristores . 293 

7.1 Introdução. 293 

7.2 Comutação Natural. 294 

7.3 Comutação Forçada. 294 

7.3.1 Autocomutação . 295 

7.3.2 Comutação por Impulso. 298 

7.3.3 Comutação por Pulso Ressonante . 302 

7.3.4 Comutação Complementar. 306 

7.3.5 Comutação por Pulso Externo . 308 

7.3.6 Comutação do Lado da Carga . 308 

7.3.7 Comutação do Lado da Linha.. . 308 

7.4 Projetos de Circuitos de Comutação . 311 

7.5 Modelamento SPICE para o Tiristor CC . 314 

7.6 Capacitores de Comutação. 317 

Resumo . 317 

Referências . 318 

Questões de Revisão. 318 

Problemas. 319 

Capítulo 8 Transistores de Potência ... 321 

8.1 Introdução. 321 

8.2 Transistores Bipolares de Junção. 322 

8.2.1 Curvas Características de Regime Permanente . 323 

8.2.2 Curvas Características de Chaveamento . 328 

8.2.3 Limites do Chaveamento. 336 

































Sumário 


XVII 


8.2.4 Controle da Excitação da Base .„. 338 

8.3 MOSFETs de Potência. 343 

8.3.1 Curvas Características de Regime Permanente . 345 

8.3.2 Curvas Características de Chaveamento . 348 

8.3.3 Excitação de Porta. 350 

8.4 Transistores de Indução Estática - SITs. 351 

8.5 Transistores Bipolares de Porta Isolada - IGBTs . 352 

8.6 Operação em Série e em Paralelo . 354 

8.7 Limitações de di/dt e dv/dt . 356 

8.8 Isolação das Excitações da Base e da Porta. 360 

8 . 8.1 Transformadores de Pulsos. 361 

8 . 8.2 Optoacopladores . 362 

8.9 Modelos SPICE. 362 

Resumo. 365 

Referências. 366 

Questões de Revisão. 367 

Problemas. 369 

Capítulo 9 Choppers ......... 374 

9.1 Introdução. 371 

9.2 Princípio da Operação Abaixadora ( Step-Down ). 371 

9.3 Chopper Abaixador com Carga RL . 374 

9.4 Princípio da Operação Elevadora ( Step-Up ). 379 

9.5 Parâmetros de Performance. 382 

9.6 Classificação dos Choppers . 382 

9.7 Reguladores Chaveados. 386 

9.7.1 Reguladores Buck . 387 

9.7.2 Reguladores Boost . 391 

9.7.3 Reguladores Buck-Boost . 395 

9.7.4 Reguladores Cúk . 398 

































XVIII 


Eletrônica de Potência - Circuitos, Dispositivos e Aplicações 


9.7.5 Limitações da Conversão em um Único Estágio 404 

9.8 Circuitos Chopper com Tiristores. 404 

9.8.1 Choppers Comutados por Impulso. 405 

9.8.2 Efeitos das Indutâncias da Fonte e da Carga ... 411 

9.8.3 Choppers de Três Tiristores Comutados 

por Impulso. 412 

9.8.4 Choppers de Pulso Ressonante . 414 

9.9 Projeto de Circuitos Choppers . 418 

9.10 Considerações Magnéticas. 429 

Resumo . 429 

Referências. 430 

Questões de Revisão. 430 

Problemas. 432 

Capítulo 10 Inversores Modulados por Largura de Pulso... 436 

10.1 Introdução . 436 

10.2 Princípio de Operação. 437 

10.3 Parâmetros de Performance. 439 

10.4 Inversores Monofásicos em Ponte . 441 

10.5 Inversores Trifásicos . 446 

10.5.1 Condução por 180 Graus. 446 

10.5.2 Condução por 120 Graus. 454 

10.6 Controle de Tensão de Inversores Monofásicos . 456 

10.6.1 Modulação por Largura de Pulso Único. 457 

10.6.2 Modulação por Largura de Pulsos Múltiplos . . 458 

10.6.3 Modulação por Largura de Pulsos Senoidal . . . 460 

10.6.4 Modulação por Largura de Pulsos 

Senoidal Modificada. 464 

10.6.5 Controle por Deslocamento de Fase . 465 

10.7 Controle de Tensão de Inversores Trifásicos. 467 

10.8 Técnicas Avançadas de Modulação . 468 































Sumário 


XIX 


10.9 Redução de Harmônicos. 473 

10.10 Inversores Tiristorizados de Comutação Forçada. 477 

10 . 10.1 Inversores com Comutação Auxiliar. 478 

10 . 10.2 Inversores com Comutação Complementar_ 480 

10.11 Inversores do Tipo Fonte de Corrente. 487 

10.12 Inversores com Interligação CC Variável . 491 

10.13 Projeto de Circuitos Inversores. 492 

10.14 Considerações Magnéticas. 498 

Resumo. 498 

Referências . 498 

Questões de Revisão. 499 

Problemas. 500 

Capítulo 11 Conversores de Pulsos Ressonantes. 503 

11.1 Introdução. 503 

11.2 Inversores Ressonantes em Série. 504 

11 . 2.1 Inversores Ressonantes em Série com Chaves 

Unidirecionais . 504 

11 . 2.2 Inversores Ressonantes em Série com Chaves 

Bidirecionais . 513 

11.2.3 Resposta em Freqüência para Carga em Série . . 519 

11.2.4 Resposta em Freqüência para Carga Paralela . . 523 

11.2.5 Resposta em Freqüência para Carga em 

Série-Paralelo . 525 

11.3 Inversores Ressonantes Paralelos. 527 

11.4 Inversor Ressonante Classe E . 530 

11.5 Retificador Ressonante Classe E. 535 

11.6 Conversores Ressonantes com Chaveamento 

em Corrente Zero. 539 

11.6.1 Conversor Ressonante ZCS Tipo L . 540 

11.6.2 Conversor Ressonante ZCS Tipo M. 542 



























XX Eletrônica de Potência - Circuitos , Dispositivos e Aplicações 


11.7 Conversores Ressonantes com Chaveamento em 

Tensão Zero . 544 

11.8 Conversores Ressonantes com Chaveamento em 

Tensão Zero de Dois Quadrantes . 547 

11.9 Inversores Ressonantes com Interligação CC .. 550 

Resumo. 553 

Referências. 554 

Questões de Revisão.*. 555 

Problemas. 556 

Capítulo 12 Chaves Estáticas .. 558 

12.1 Introdução . 558 

12.2 Chaves CA Monofásicas . 558 

12.3 Chaves CA Trifásicas. 561 

12.4 Chaves Trifásicas de Inversão . 561 

12.5 Chaves CA para Transferência de Barramento . 563 

12.6 Chaves CC. 564 

12.7 Reles de Estado Sólido . 566 

12.8 Projeto de Chaves Estáticas . 566 

Resumo . 568 

Referências. 568 

Questões de Revisão.. • 569 

Problemas. 569 

Capítulo 13 Fontes de Alimentação....« 571 

13.1 Introdução. 571 

13.2 Fontes de Alimentação CC. 572 

13.2.1 Fontes de Alimentação CC Chaveadas. 572 

13.2.2 Fontes de Alimentação CC Ressonantes. 575 

13.2.3 Fontes de Alimentação Bidirecionais . 577 

13.3 Fontes de Alimentação CA. 577 
































Sumário 


XXI 


13.3.1 Fontes de Alimentação CA Chaveadas. 579 

13.3.2 Fontes de Alimentação CA Ressonantes. 579 

13.3.3 Fontes de Alimentação CA Bidirecionais. 579 

13.4 Conversões em Multiestágios . 581 

13.5 Condicionamento do Fator de Potência . 582 

13.6 Considerações Magnéticas. 584 

Resumo. 584 

Referências . 584 

Questões de Revisão. 585 

Problemas. 586 

Capítulo 14 Acionamentos CC . 587 

14.1 Introdução . 587 

14.2 Características Básicas das Máquinas CC. 588 

14.3 Modos de Operação... 593 

14.4 Acionamentos Monofásicos. 596 

14.4.1 Acionamentos com Conversores Monofásicos 

de Meia-Onda. 597 

14.4.2 Acionamentos com Conversores Monofásicos 

Semicontrolados. 598 

14.4.3 Acionamentos com Conversores Monofásicos 

Controlados. 599 

14.4.4 Acionamentos com Conversores Duais 

Monofásicos . 600 

14.5 Acionamentos Trifásicos. 605 

14.5.1 Acionamentos com Conversores Trifásicos 

de Meia-Onda .. 605 

14.5.2 Acionamentos com Conversores Trifásicos 

Semicontrolados. 606 

14.5.3 Acionamentos com Conversores Trifásicos 

Controlados. 606 

14.5.4 Acionamentos com Conversores Trifásicos Duais 607 
































XXII Eletrônica de Potência - Circuitos , Dispositivos e Aplicações 


14.6 Acionamentos com Choppers . 611 

14.6.1 Princípio do Controle de Aceleração. 612 

14.6.2 Princípio do Controle da Frenagem Regenerativa 614 

14.6.3 Princípio do Controle da Frenagem Dinâmica . 617 

14.6.4 Princípio do Controle das Frenagens 

Regenerativa e Dinâmica Combinadas . 619 

14.6.5 Acionamentos com Choppers de Dois/Quatro 

Quadrantes . 619 

14.6.6 Choppers Multifase. 621 

14.7 Controle em Malha Fechada de Acionamentos CC- 624 

14.7.1 Função de Transferência em Malha Aberta .... 624 

14.7.2 Função de Transferência em Malha Fechada ... 630 

14.7.3 Controle em Malha Sincronizada pela Fase- 635 

14.7.4 Controle de Acionamentos de Máquinas CC 

com o Microcomputador . 636 

Resumo. 637 

Referências . 638 

Questões de Revisão. 638 

Problemas. 640 

Capítulo 15 Acionamentos CA ...*.* * 645 

15.1 Introdução . 645 

15.2 Acionamento de Máquinas de Indução. 646 

15.2.1 Características de Performance. 648 

15.2.2 Controle da Tensão do Estator . 655 

15.2.3 Controle da Tensão do Rotor. 659 

15.2.4 Controle da Freqüência . 667 

15.2.5 Controle da Tensão e da Freqüência . 670 

15.2.6 Controle da Corrente . 673 

15.2.7 Controle de Tensão, Freqüência e Corrente- 677 

























Sumário 


XXIII 


15.2.8 Controle de Máquinas de Indução em 

Malha Fechada. 678 

15.3 Acionamento de Máquinas Síncronas. 686 

15.3.1 Máquinas de Rotor Cilíndrico. 686 

15.3.2 Máquinas de Pólos Salientes. 690 

15.3.3 Motores de Relutância . 692 

15.3.4 Motores de ímã Permanente. 693 

15.3.5 Motores de Relutância Chaveada. 694 

15.3.6 Controle em Malha Fechada de Máquinas 

Síncronas. 695 

15.3.7 Acionamentos de Motores CC e CA sem Escovas 695 

Resumo . 699 

Referências . 699 

Questões de Revisão. 700 

Problemas. 702 

Capítulo 16 Proteção de Dispositivos e Circuitos . 705 

16.1 Introdução . 705 

16.2 Resfriamento e Dissipadores de Calor. 705 

16.3 Circuitos Snubber . 712 

16.4 Transientes de Recuperação Reversa. 713 

16.5 Transientes nos Lados da Alimentação e da Carga . 720 

16.6 Proteção de Tensão Através de Diodos de Selênio 

e Varistores de Óxido Metálico . 724 

16.7 Proteções Relacionadas com a Corrente . 725 

16.7.1 Fusíveis . 725 

16.7.2 Corrente de Falta em Fontes CA. 733 

16.7.3 Corrente de Falta em Fontes CC . 735 

Resumo . 73 g 

Referências. 739 




























XXIV Eletrônica de Potência - Circuitos , Dispositivos e Aplicações 


Questões de Revisão. 739 

Problemas. 740 

Apêndice A Circuitos Trifásicos . 743 

Apêndice B Circuitos Magnéticos . 747 

B.l Excitação Senoidal . 750 

B. 2 Transformador . 751 

Apêndice C Funções de Chaveamento dos Conversores . 753 

C. l Inversores Monofásicos em Ponte . 754 

C2 Retificadores Monofásicos em Ponte. 756 

C.3 Inversores Monofásicos em Ponte 

com PWM Senoidal. 757 

C. 4 Retificadores Controlados Monofásicos 

com PWM Senoidal . .. 758 

Apêndice D Análise Transitória CC .. 760 

D. l Circuito RC com Entrada em Degrau. 760 

D.2 Circuito RL com Entrada em Degrau . 761 

D.3 Circuito LC com Entrada em Degrau ... .. 762 

Apêndice E Análise de Fourier ......... • 764 

Apêndice F Listagem dos Programas de Computador em IBM-PC Básica . 767 

Apêndice G Folhas de Dados {Data Sheets) ...* 780 

Bibliografia ....* • --- **18 

índice Analítico .. 821 

























% 

MAKRON 

Books 




Prefácio 


Eletrônica de Potência pretende ser um livro-texto para um curso sobre "eletrônica de 
potência/conversores estáticos de energia", destinado a estudantes de cursos técnicos e 
universitários, nas áreas de engenharia elétrica e eletrônica. Ele pode ser utilizado tanto 
como livro-texto para estudantes de graduação quanto como referência para engenheiros 
envolvidos em projeto e aplicações de circuitos elétricos básicos, exigindo como pré-requi¬ 
sitos os cursos básicos de eletrônica e de circuitos elétricos. O conteúdo de Eletrônica 
de Potência está além do escopo de curso de um semetre. Para os estudantes de cursos 
técnicos e universitários, os Capítulos de 1 a 11 são adequadros para fornecer uma sólida 
base em eletrônica de potência, enquanto os Capítulos de 12 a 16 seriam maia adequados 
para outros cursos, incluindo os de pós-graduação. 

O tempo alocado para um cirso de eletrônica de potência em um currículo 
universitário típico é normalmente de apenas um semestre; no entanto, a eletrônica de 
potência já avançou tanto que é difícil cobrir todo o seu conteúdo em um curso com 
apenas essa duração. Os fundamentos da eletrônica de potência estão bem estabelecidos 
e não mudam rapidamente. Entretanto, as características dos dispositivos estão conti¬ 
nuamente sendo melhoradas e novos dispositivos têm sido adicionados. 

Eletrônica de Potência , que emprega uma abordagem das partes para o todo, 
cobre primeiramente características dos dispositivos e técnicas de conversão; depois, as 
aplicações. Esta segunda edição americana (primeira brasileira) é uma completa revisão 
da edição anterior e (i) faz uma abordagem das partes para o todo, (ii) introduz o 
estado-da-arte das técnicas avançadas de modulação; (iii) apresenta um novo capítulo 
sobre "inversores de pulsos ressonantes" e cobre as técnicas atuais; (vi) aborda o software 
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padrão da indústria SPICE e calcula exemplos que são verificados através da simulação 
SPICE; (v) examina conversores com cargas RL ; (vi) corrige erros e expande seções e/ou 
parágrafos para acrescentar explicações. O livro, dividido em cinco partes, enfatiza os 
princípios fundamentais da conversão da energia: 

1. Introdução - Capítulo 1. 

2. Técnicas de comutação de SCRs e de conversão de energia - Capítulos 3, 5, 
6, 7, 9, 10 e 11. 

3. Dispositivos - Capítulos 2, 4 e 8. 

4. Aplicações - Capítulos 12,13,14 e 15. 

5. Proteções - Capítulo 6. 

Tópicos como circuitos trifásicos, circuitos magnéticos, funções dos chavea- 
mentos dos conversores, análise transitória CC e análise de Fourier são revisados nos 
Apêndices. 

Eletrônica de Potência trata das aplicações da eletrônica de estado sólido para o 
controle e conversão da energia elétrica. As técnicas de conversão requerem a condução 
e o bloqueio dos dispositivos semicondutores de potência. Circuitos eletrônicos simples, 
que normalmente consistem de circuitos integrados e componentes discretos, geram os 
sinais de comando necessários ao comando dos dispositivos de potência. Os circuitos 
integrados e os componentes discretos estão sendo substituídos por microprocessadores. 

Um dispositivo de potência ideal não deve ter limitações de disparo e desliga¬ 
mento em termos de tempo de disparo, tempo de desligamento, e de capacidade de 
suportar corrente e tensão. A tecnologia dos semicondutores de potência está desen¬ 
volvendo, em grande velocidade, dispositivos de chaveamento rápido com limites de 
tensão e corrente que estão aumentando. Os dispositivos de potência para chaveamento, 
tais como BJTs e MOSFETs de potência, SITs, IGBTs, MCTs, SITHs, SCRs TRIACs, GTOs 
e outros, estão encontrando crescente aplicação em uma ampla faixa de produtos. Com a 
disponibilidade de dispositivos de chaveamento mais rápidos, as aplicações dos micro¬ 
processadores modernos na sintetização da estratégia de controle para o comando dos 
dispositivos de potência, visando alcançar às especificações da conversão, estão am¬ 
pliando a abrangência da eletrônica de potência. A revolução da eletrônica de potência 
ganha ímpeto desde o final da década de 1980 e o início da década de 1990. Nos 
próximos 30 anos, a eletrônica de potência dará forma e condicionará a eletricidade em 
algum lugar entre sua geração e todos os seus usuários. As aplicações potenciais da 
eletrônica de potência ainda estão para ser completamente exploradas, mas nós fizemos 
muitos esforços para cobrir o maior número possível de aplicações neste livro. 


Muhammad H. Rashid 
Fort Wayne, Indiana 
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Capítulo 1 


Introdução 


1.1 APLICAÇÕES DA ELETRÔNICA DE POTÊNCIA 

A demanda pelo controle de energia elétrica para sistemas de acionamento de máquinas 
elétricas e controles industriais existe há muitos anos e isto conduziu ao desen¬ 
volvimento do antigo sistema Ward-Leonard para se obter uma tensão CC variável utili¬ 
zada no controle dos acionamentos de máquinas CC. A eletrônica de potência 
revolucionou o conceito de controle de potência para a conversão de energia e para o 
controle dos acionamentos das máquinas elétricas. 

A eletrônica de potência combina potência, eletrônica e controle. O controle 
trata das características dinâmicas e de regime permanente dos sistemas de malha 
fechada. A potência cuida de equipamentos de potência rotativos e estáticos para a 
geração, transmissão e distribuição de energia elétrica. A eletrônica trata dos dispositivos 
e circuitos de estado sólido para o processamento de sinais que permitam alcançar os 
objetivos de controle desejados. A eletrônica de potência pode ser definida como a aplica¬ 
ção da eletrônica de estado sólido para o controle e conversão da energia elétrica. O 
inter-relacionamento da eletrônica de potência com a energia, a eletrônica e o controle é 
mostrado na Figura 1.1. 

A eletrônica de potência é primariamente baseada no chaveamento dos dispo¬ 
sitivos semicondutores de potência. Com o desenvolvimento da tecnologia dos semicon¬ 
dutores de potência, as capacidades nominais e a velocidade de chaveamento dos 
dispositivos de potência melhoraram enormemente. O desenvolvimento da tecnologia 
de microprocessadores/microcomputadores teve grande impacto no controle e na sinte¬ 
tização da estratégia de controle para os dispositivos semicondutores de potência. Os 
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equipamentos de eletrônica de potência modernos usam (1) semicondutores de potência, 
que podem ser considerados como o músculo, e (2) a microeletrônica, que tem a inteli¬ 
gência do cérebro. 


Figura 1.1 

Relação da 
eletrônica de 
potência com a 
energia, a 
eletrônica e o 
controle. 



A eletrônica de potência já encontrou um lugar importante na tecnologia mo¬ 
derna, sendo usada em uma grande variedade de produtos de alta potência, incluindo 
controle de aquecimentos, controle de iluminações, controle de máquinas elétricas, fon¬ 
tes de alimentação, sistemas de propulsão de veículos e sistemas de corrente contínua em 
alta tensão (do inglês high voltage direct-current - HVDC). É difícil definir os limites para 
as aplicações da eletrônica de potência; especialmente com a atual tendência no desen¬ 
volvimento de dispositivos de potência e microprocessadores, o limite superior é indefi¬ 
nível. A Tabela 1.1 mostra algumas aplicações da eletrônica de potência. 
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Tabela 1.1 Algumas aplicações da eletrônica de potência. 


Aceleradores de partículas 
Acionadores de portas de garagem 
Acionadores de portas elétricos 
Acionamento de máquinas elétricas 
Alarmes 

Alarmes contra ladrões 
Amplificadores de áudio 
Amplificadores de RF 
Aquecimento indutivo 
Bandejas aquecedoras de alimentos 
Bombas e compressores 
Brinquedos 
Caldeiras 

Carregadores de baterias 
CC em alta tensão (HVDC) 

Circuitos de deflexão de TVs 
Cobertores elétricos 
Compensação de potência reativa 
(VAfí compensation) 

Computadores 
Condicionadores de ar 
Contatores de estado sólido 
Controladores de intensidade luminosa 
( dimmers) 

Controle das varetas em reatores nucleares 

Controle de motores de indução lineares 

Controles de sinais de trânsito 

Controles de máquinas elétricas 

Controles de aquecimento 

Controles de temperatura 

Correias transportadoras 

Disjuntores estáticos 

Eletrodeposição eletromecânica 

Eletrodomésticos 

Eletroímãs 

Empilhadeiras de almoxarifado 

Excitatrizes de geradores 

Fábricas de papel 

Ferramentas manuais de potência 

Fibras sintéticas 

Flashes 

Fonógrafos 

Fontes de alimentação 

Fontes de alimentação em aviões 

Fontes de alimentação de radares/sonares 

Fontes de alimentação espaciais 

Fontes de alimentação solares 

Fontes de laser de potência 

Fontes fotográficas 

Fornos 

Fornos para cimento 
Fotocópias 


Geradores ultra-sônicos 
Gravações magnéticas 
Guindastes e elevadores de carga 
Ignição eletrônica 
Iluminação em alta freqüência 
ímãs 

Impressoras (de imprensa) 

Jogos 

Laminação de aço 
Lanternas 

Limpadores a vácuo 
Locomotivas 
Máquinas de costura 
Máquinas de lavar 
Máquinas de vendas 
Máquinas-ferramentas 
Mineração 
Misturadores 

Misturadores de alimentos 
Moedores 

Mostradores ( displays) 

Movimentadores de pessoas 
Partida de máquinas síncronas 
Partida de turbinas a gás 
Perfuração de poços de petróleo 
Piscadores de iluminação 
Precipitadores eletrostáticos 
Processos químicos 
Projetores de filmes 
Propaganda 

Reatores de lâmpadas a arco de mercúrio 

Refrigeradores 

Reguladores 

Reguladores de tensão 

Relés de estado sólido 

Relés de travamento 

Relés estáticos 

Secadores de roupas 

Secadores elétricos 

Servo sistemas 

Sistemas de energia ininterrupta 
Sistemas de segurança 
Solda 

Sopradores e exaustores 
Temporizadores 
Transmissores VLF 
Trânsito de massas 
Trens 

Unidade de alcance de superfície 
Veículos elétricos 
Ventiladores 
Ventiladores elétricos 


Fonte : R. G. Holt, Semiconductor Power Electronics, Nova Iorque, Van Nostrand Reinhold Company, Inc., 
1986. 
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1.2 HISTÓRIA DA ELETRÔNICA DE POTÊNCIA 

A história da eletrônica de potência iniciou-se com a introdução do retificador a arco de 
mercúrio, em 1900. O retificador de tanque metálico, o retificador em tubo a vácuo de 
grade controlada, o ignitron e o tiratron, dispositivos introduzidos gradualmente, foram 
aplicados para o controle de potência até a década de 1950. 

A primeira revolução da eletrônica começou em 1948 com a invenção do tran¬ 
sistor de silício, por Bardeen, Brattain e Schockley da Bell Telephone Laboratories. A 
maioria das tecnologias da eletrônica avançada de hoje remonta à origem dessa inven¬ 
ção. A microeletrônica moderna evoluiu a partir dos semicondutores de silício. A próxi¬ 
ma grande descoberta, em 1956, foi também da Bell Laboratories: a invenção do 
transistor disparável PNPN, definido como tiristor ou retificador controlado de silício 
(do inglês silicon-controlled rectifier - SCR). 

A segunda revolução da eletrônica iniciou-se em 1958 com o desenvolvimento 
do tiristor comercial pela General Electric Company. Começava uma nova era para a 
eletrônica de potência. Desde então, muitos tipos diferentes de dispositivos semicondu¬ 
tores de potência e técnicas de conversão foram introduzidos. A revolução da microele¬ 
trônica deu-nos a capacidade de processar uma enorme quantidade de informações a 
uma incrível velocidade. A revolução da eletrônica de potência está nos dando também 
a capacidade de controlar e determinar a forma de grandes quantidades de potência com 
uma eficiência sempre crescente. Devido ao casamento da eletrônica de potência, o 
músculo, com a microeletrônica, o cérebro, muitas aplicações potenciais da eletrônica de 
potência estão agora emergindo, e esta tendência continuará. Nos próximos 30 anos, a 
eletrônica de potência dará forma e condicionará a eletricidade, em algum lugar na linha 
de transmissão, entre sua geração e todos os seus usuários. A revolução da eletrônica de 
potência ganhou ímpeto entre o final da década de 1980 e o início da de 1990. Uma 
história cronológica da eletrônica de potência é mostrada na Figura 1.2. 

1.3 DISPOSITIVOS SEMICONDUTORES DE POTÊNCIA 

Desde o primeiro tiristor, o retificador controlado de silício (SCR) desenvolvido no final 
de 1957, houve tremendos avanços nos dispositivos semicondutores de potência. Até 
1970 os tiristores convencionais eram usados exclusivamente para o controle de potência 
em aplicações industriais. Desde 1970, vários tipos de dispositivos semicondutores de 
potência foram desenvolvidos e tornaram-se comercialmente disponíveis. Estes em geral 
podem ser divididos em cinco tipos: (1) diodos de potência, (2) tiristores, (3) transistores 
de junção bipolares (BJTs), (4) MOSFETs de potência, (5) transistores bipolares de porta 
isolada (IGBTs) e transistores de indução estática (SITs). Os tiristores podem ser subdivi¬ 
didos em oito tipos: (a) tiristor de comutação forçada, (b) tiristor comutado pela rede, (c) 
tiristor de desligamento pelo gatilho (GTO), (d) tiristor de condução reversa (RCT), (e) 
tiristor de indução estática (SITH), (f) tiristor de desligamento auxiliado pelo gatilho 
(GATT), (g) retificador controlado de silício ativado por luz (LASCR) e (h) tiristores 
controlados por MOS (MCTs). Os transistores de indução estática estão também dispo¬ 
níveis comercialmente. 
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Figura 1.2 História da eletrônica de potência (cortesia do Tennessee Center for Research and Development). 






6 


Eletrônica de Potência - Circuitos , Dispositivos e Aplicações Cap. 1 


Os diodos de potência são de três tipos: genéricos, alta velocidade (ou de 
recuperação rápida) e Schottky. Diodos genéricos são fornecidos em até 3000 V, 3500 A e 
a faixa dos diodos de recuperação rápida pode ir até 3000 V, 1000 A. O tempo de 
recuperação reversa varia entre 0,1 e 5 ps. Os diodos de recuperação rápida são essen¬ 
ciais para o chaveamento em alta freqüência dos conversores de potência. Um diodo tem 
dois terminais: um cátodo em um anodo. Os diodos Schottky têm baixa queda de tensão 
em sentido direto e tempo de recuperação muito pequeno, tipicamente de nanossegun- 
dos. A corrente de fuga aumenta com a faixa de tensão e seus valores nominais estão 
limitados a 100 V, 300 A. Um diodo conduz quando sua tensão de anodo é maior que a 
de cátodo; e a queda de tensão direta de um diodo de potência é muito baixa, tipicamente 
de 0,5 a 1,2 V. Se a tensão de cátodo é maior que a tensão de anodo, diz-se que o diodo 
está no modo de bloqueio. A Figura 1.3 mostra várias configurações de diodos genéricos, que 
são basicamente de dois tipos: o tipo rosca ou rosqueável (do inglês stud ou stud-mounted) e 
o tipo disco ou encapsulamento prensável ou disco de hóquei (do inglês disk ou press pak ou 
hockey puck ). Em um tipo rosqueável, tanto o anodo quanto o cátodo podem estar do lado 
da rosca. 


Figura 1.3 

Várias configurações de diodos 
genéricos (cortesia da Powerex, 
Inc). 



Um tiristor tem três terminais: um anodo, um cátodo e um gatilho. Quando 
uma pequena corrente passa através do terminal do gatilho para o cátodo, o tiristor 
conduz, contanto que o terminal de anodo esteja em um potencial mais elevado que o do 
cátodo. Uma vez que o tiristor esteja no modo de condução, o circuito de gatilho não tem 
controle e o tiristor continua a conduzir. Quando o tiristor está no modo de condução, a 
queda de tensão direta é muito pequena, tipicamente de 0,5 a 2 V. Um tiristor em 
condução pode ser desligado fazendo-se o potencial de anodo igual ou menor que o 
potencial de cátodo. Os tiristores comutados pela rede são desligados devido à natureza 
senoidal da tensão de entrada e os tiristores de comutação forçada são desligados por um. 
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circuito extra, chamado circuito de comutação. A Figura 1.4 mostra várias configurações de 
tiristores de controle de fase (ou comutados pela rede): dos tipos rosca, disco de hóquei, 
chatos e de pinos. 



Figura 1.4 

Várias configurações de tiristores 
(cortesia da Powerex, Inc.). 


Os tiristores de comutação natural ou pela rede são fornecidos com valores 
nominais de até 6000 V, 3500 A. O tempo de desligamento (do inglês turn-off time) dos 
tiristores de bloqueio reverso de alta velocidade foi melhorado substancialmente e é 
possível ter de 10 a 20 ps em um tiristor de 1200 V, 2000 A. O tempo de desligamento é 
definido como o intervalo de tempo entre o instante em que a corrente principal é 
diminuída a zero após o chaveamento externo do circuito de tensão principal e o instante 
em que o tiristor é capaz de suportar uma tensão principal específica sem ligar novamen¬ 
te. Os RCTs e os GATTs são amplamente utilizados para chaveamento em alta veloci¬ 
dade, em especial em aplicações de tração. Um RCT pode ser considerado um tiristor 
com um diodo em antiparalelo. Os RCTs são fornecidos em até 2500 V, 1000 A (e 400 A 
em condução reversa) com um tempo de chaveamento de 40 ps. Os GATTs são forne¬ 
cidos em até 1200 V, 400 A, com uma velocidade de chaveamento de 8 ps. Os LASCRs, 
que são fornecidos em até 6000 V, 1500 A, com uma velocidade de chaveamento de 200 
a 400 ps, são apropriados para sistemas de potência de alta tensão, especialmente em 
HVDC. Para aplicações em CA de baixa potência, os TRIACs são amplamente utilizados 
em todos os tipos simples de controle de aquecimento, controles de iluminação, de 
máquinas elétricas e chaves CA. As características dos TRIACs são similares às de dois 
tiristores conectados em antiparalelo, tendo apenas um terminal de gatilho. A corrente 
que flui através do TRIAC pode ser controlada em ambos os sentidos. 

Os GTOs e os SITHs são tiristores autodesligáveis. Os GTOs e os SITHs são 
ligados pela aplicação de um curto pulso positivo aos gatilhos e desligados pela aplica¬ 
ção de um curto pulso negativo, também aos gatilhos. Eles não requerem nenhum 
circuito de comutação. Os GTOs, muito atrativos para comutação forçada de con¬ 
versores, são fornecidos em até 4000 V, 3000 A. Os SITHs, cujos valores nominais 




8 Eletrônica de Potência - Circuitos , Dispositivos e Aplicações Cap . 1 


podem ser tão altos, como 1200 V, 300 A, têm expectativa de aplicação em conversores 
de média potência, com uma freqüência de várias centenas de quilohertz e além da faixa 
de freqüência dos GTOs. A Figura 1.5 mostra várias configurações de GTOs. Um MCT 
pode ser "ligado" por um pequeno pulso de tensão negativa na porta MOS (em relação 
ao seu anodo) e "desligado" por um pequeno pulso de tensão positiva. Ele é como um 
GTO, exceto pelo fato de o ganho de desligamento ser muito alto. Os MCTs são forne¬ 
cidos em até 1000 V, 100 A. 


Figura 1.5 

Tiristores de desligamento pelo 
gatilho - GTOs (cortesia da 
International Rectifiers). 


Os transistores bipolares de alta potência, comumente utilizados em con¬ 
versores de potência em freqüências abaixo de 10 kHz, são efetivamente aplicados em 
faixas de potência de até 1200 V, 400 A. As várias configurações de transistores bipola¬ 
res são mostradas na Figura 8.2 (pg. 322). Um transistor bipolar tem três terminais: base, 
emissor e coletor. Ele é normalmente operado como uma chave na configuração emissor 
comum. Contanto que a base do transistor NPN esteja em um potencial mais elevado que 
o emissor e a corrente de base seja suficientemente grande para colocar o transistor na 
região de saturação, o transistor permanece ligado, desde que a junção de coletor para 
emissor esteja adequadamente polarizada. A queda de tensão direta de um transistor em 
condução está na faixa de 0,5 a 1,5 V. Se a tensão de excitação da base for retirada, o 
transistor permanecerá no modo de não-condução (desligado). 

Os MOSFETs de potência, utilizados em conversores de potência de alta veloci¬ 
dade, são fornecidos em valores de potência relativamente baixos, na faixa de 1000 V, 
50 A, com uma faixa de freqüência de várias dezenas de quilohertz. Vários MOSFETs de 
potência, de diferentes tamanhos, são mostrados na Figura 8.21 (p. 346). Os IGBTs são 
transistores de potência controlados por tensão. Eles são inerentemente mais rápidos que 
os BJTs, mas ainda não tão rápidos quanto os MOSFETs. Entretanto eles oferecem carac¬ 
terísticas de excitação bastante superiores e de saída iguais às dos BJTs. Os IGBTs são 
apropriados para alta tensão, alta corrente e freqüências de até 20 kHz. Os IGBTs são 
fornecidos em até 1200 V, 400 A. 
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Um SIT é um dispositivo de alta potência e alta freqüência. Ele é essencialmente 
a versão em estado sólido da válvula triodo a vácuo, sendo similar a um JFET. Possui 
baixo ruído, baixa distorção e capacidade de potência em altas freqüências de áudio. Os 
tempos de disparo (do inglês turn-on time) e de desligamento (do inglês turn-off time) são 
muito curtos, tipicamente de 0,25 jis. As características de normalmente ligado e alta 
queda de tensão em estado de condução limitam suas aplicações em conversões de 
potência geral. Os valores nominais atuais dos SITs podem ser de até 1200 V, 300 A e a 
velocidade de chaveamento pode ser da ordem de 100 kHz. Os SITs são mais apro¬ 
priados para aplicações de alta potência e alta freqüência (por exemplo, amplificadores 
de áudio, VHF/UHF e microondas). Os valores nominais dos dispositivos semiconduto¬ 
res de potência comercialmente disponíveis são mostrados na Tabela 1.2, em que a 
resistência em estado de condução do dispositivo é dada pela sua queda de tensão na 
corrente especificada. A Tabela 1.3 mostra as características v-i e os símbolos dos dispo¬ 
sitivos semicondutores de potência comumente utilizados. 


Tabela 1.2 Valores nominais de dispositivos semicondutores de potência. 


Resistên- 



Tipo 

Especificação 

Tensão/ 

Corrente 

Fre¬ 

qüência 

superior 

(Hz) 

Tempo 
de cha¬ 
veamento 
<^s) 

cia em 
estado de 
condução 
(íí) 

Díodos 

Genéricos 

5000 V/5000 Ã 

~~1 k 

100 

0,16 m 


Alta velocidade 

3000 V/1000 A 

10 k 

2-5 

1 m 


Schottky 

40 V/60 A 

20 k 

0,23 

10 m 

Tiristores com 

Bloqueio reverso 

5000 V/5000 A 

1 k 

200 

0,25 m 

desligamento 

Alta velocidade 

1200 V/1500 A 

10 k 

20 

0,47 m 

forçado 

Bloqueio reverso 

2500 V/400 A 

5 k 

40 

2,16 m 


Condução reversa 

2500 V/1000 A 

5 k 

40 

2,1 m 


GATT 

1200 V/400 A 

20 k 

8 

2,24 m 


Disparados por luz 

6000 V/1500 A 

400 

200-400 

0,53 m 

TRIACs 


1200 V/300 A 

400 

200-400 

3,57 m 

Tiristores 

GTO 

4500 V/3000 A 

10 k 

15 

2,5 m 

autocomutados 

SÍTH 

4000 V/2200 A 

20 k 

6,5 

5,75 m 


Único 

400 V/250 A 

20 k 

9 

4 m 

Transistores de 


400 V/40 A 

20 k 

6 

31 m 

potência 


630 V/50 A 

25 k 

1,7 

15 m 


Darlington 

1200 V/400 A 

10 k 

30 

10 m 

SITs 


1200 V/300 A 

100 k 

0,55 

1,2 

MOSFETS de 

Único 

500 V/8,6 A 

100 k 

0,7 

0,6 

potência 


1000 V/4,7 A 

100 k 

0,9 

2 



500 V/50 A 

100 k 

0,6 

0,4 m 

IGBTs 

Único 

1200 V/400 A 

20 k 

2,3 

50 m 

MCTs 

Único 

600 V/60 A 

20 k 

2,2 

18 m 


Fonte : R Harashima, "State of the art on power electronics and electrica! drives in Japan", em 3rd IFAC 
Symposium on Control in Power Electronics and Electrical Drives, Lausanne, Suíça, 1983, pp. 23-33. 
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As folhas de dados (do inglês data sheets) para um diodo, SCR, GTO, BJT, 
MOSFET, IGBT e MCT, são dadas no Apêndice G. A Figura 1.6 mostra as aplicações e a 
faixa de freqüência dos dispositivos de potência. Um dispositivo de potência ideal deve 
(1) ter uma queda de tensão zero em estado de condução, (2) suportar uma tensão 
infinita em estado desligado, (3) tratar com uma corrente infinita e (4) "ligar" e "desli¬ 
gar" em tempo zero, tendo, portanto, velocidade de chaveamento infinita. 


Figura 1.6 

Aplicações 

dos 

dispositivos 
de potência 
(cortesia da 
Powerex, 
Inc.). 



100 K 
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Tabela 1.3 Características e símbolos de alguns dispositivos de potência. 
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1 A CARACTERÍSTICAS DE CONTROLE DOS DISPOSITIVOS 
DE POTÊNCIA 

Os dispositivos semicondutores de potência podem ser operados como chaves aplican¬ 
do-se sinais de controle aos terminais de gatilho dos tiristores (e às bases dos transistores 
bipolares). A saída desejada é obtida variando-se o tempo de condução desses disposi¬ 
tivos de chaveamento. A Figura 1.7 mostra as tensões de saída e as características de 
controle dos dispositivos de chaveamento de potência comumente utilizados. Uma vez 
que o tiristor esteja no modo de condução, o sinal de gatilho de amplitude tanto positiva 
quanto negativa não tem efeito, e isso é mostrado na Figura 1.7a. Quando um dispositivo 
semicondutor de potência está em um modo de condução normal, há uma pequena 
queda de tensão sobre ele. Nas formas de onda de tensão de saída da Figura 1.7, essas 
quedas de tensão são consideradas desprezíveis, a menos que especificadas; essas supo¬ 
sições são feitas em toda a parte nos capítulos seguintes. 

Os dispositivos de chaveamento de potência podem ser classificados com base em: 

1. disparo e desligamento não-controlados (por exemplo, diodos); 

2. disparo controlado e desligamento não-controlado (por exemplo, SCR); 

3. características de disparo e desligamento controlados (por exemplo, BJT, 
MOSFET, GTO, SITH, IGBT, SIT, MCT); 

4. necessidade de sinal contínuo de porta (por exemplo, BJT, MOSFET, IGBT, 
SIT); 

5. necessidade de pulso de gatilho (por exemplo, SCR, GTO, MCT); 

6. capacidade de suportar tensão bipolar (por exemplo, SCR, GTO); 

7. capacidade de suportar tensão unipolar (por exemplo, BJT, MOSFET, 
GTO, IGBT, MCT); 

8. capacidade de corrente bidirecional (por exemplo, TRIAC, RCT); 

9. capacidade de corrente unidirecional (por exemplo, SCR, GTO, BJT, MOS¬ 
FET, MCT, IGBT, SITH, SIT, diodo). 
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(a) Tiristor como chave 



(b) GTO/MCT/SITH como chave (para o MCT a 
polaridade de V g é invertida, como mostrado) 



Figura 1.7 

Características 
de controle de 
dispositivos de 
chaveamento 
de potência. 


(d) MOSFET/IGBT como chave 
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1.5 TIPOS DE CIRCUITOS EM ELETRÔNICA DE POTÊNCIA 

Para o controle ou o condicionamento de energia elétrica, a conversão de potência 
elétrica de uma forma para outra é necessária e as características de chaveamento dos 
dispositivos de potência permitem essas conversões. Os conversores estáticos de energia 
realizam essas funções de conversão de potência. Um conversor pode ser considerado 
uma matriz de chaveamento. Os circuitos de eletrônica de potência podem ser clas¬ 
sificados em seis tipos: 

1. retificadores com diodos; 

2. conversores CA-CC (retificadores controlados); 

3. conversores CA-CA (controladores de tensão CA); 

4. conversores CC-CC ( choppers ); 

5. conversores CC-CA (inversores); 

6. chaves estáticas. 

Os dispositivos nos conversores a seguir são usados apenas para ilustrar os 
princípios básicos. A ação de chaveamento de um conversor pode ser realizada por mais 
de um dispositivo. A escolha de um dispositivo particular dependerá das exigências de 
tensão, corrente e velocidade do conversor. 

Retificadores» Um circuito retificador com diodos converte tensão CA em 
uma tensão CC fixa e é mostrado na Figura 1.8. A tensão de entrada para o retificador 
poderia ser tanto monofásica quanto trifásica. 

Conversores CA-CC. Um conversor monofásico com dois tiristores em co¬ 
mutação natural é mostrado na Figura 1.9. O valor médio da tensão de saída pode ser 
controlado variando-se o tempo de condução dos tiristores ou o atraso do ângulo de 
disparo, a. A entrada poderia ser uma fonte monofásica ou trifásica. Esses conversores 
são também conhecidos como retificadores controlados. 

Conversores CA-CA. Esses conversores são usados para se obter uma ten¬ 
são CA variável de saída a partir de uma fonte CA fixa; um conversor monofásico com 
um TRIAC é mostrado na Figura 1.10. A tensão de saída é controlada pela variação do 
tempo de condução do TRIAC ou do atraso do ângulo de disparo, a. Esses tipos de 
conversores são também conhecidos como controladores de tensão CA. 
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Diodo D 



Diodo D 2 


(a) Diagrama do circuito 



Figura 1.8 

Circuito 

retificador 

monofásico. 


0 


(b) Formas de onda de tensão 


Tiristor T 1 



Tiristor T 2 


(a) Diagrama do circuito 



Figura 1.9 

Conversor 

CA-CC 

monofásico. 


(h\ Formas de onda de tensão 


Conversores CC-CC. Um conversor CC-CC é também conhecido como um 
chopper ou regulador chaveado; um chopper com transistor é mostrado na Figura 1.11. A 
tensão média de saída é controlada pela variação do tempo de condução t, do transistor 
Qi. Se T é o período de operação do chopper, então t\ = ÔT. 5 é chamado ciclo de trabalho 
do chopper. 
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Figura 1.10 

Conversor 

CA-CA 

monofásico. 



(a) Diagrama do circuito (b) Formas de onda de tensão 


Conversores CC-CA. Um conversor CC-CA é também conhecido como um 
inversor. Um inversor monofásico com transistor é mostrado na Figura 1.12. Se os transis¬ 
tores Mi e WÍ 2 conduzirem por meio período e M 3 e M 4 conduzirem na outra metade, a 
tensão de saída terá a forma alternada. A tensão de saída pode ser controlada pela 
variação do tempo de condução dos transistores. 


Figura 1.11 
Conversor 

cc-cc. 



Fonte 

CC 



Transistor 

Qi 



v n 


ti T 


t 


*4 


ti T 


-^ t 


Chaves estáticas. Como os dispositivos de potência podem ser operados 
como chaves estáticas ou contatores, a alimentação para essas chaves pode ser tanto CA 
quanto CC e as chaves são chamadas chaves estáticas CA ou chaves CC. 
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Figura 1.12 

Conversor 

CC-CA 

monofásico. 


1.6 PROJETO DE EQUIPAMENTOS DE ELETRÔNICA DE 
POTÊNCIA 

O projeto de equipamentos de eletrônica de potência pode ser dividido em quatro partes: 

1 . projeto dos circuitos de potência; 

2 . proteção dos dispositivos de potência; 

3 . determinação da estratégia de controle; 

4. projetos dos circuitos lógico e de controle. 

Nos capítulos a seguir, vários tipos de circuitos de eletrônica de potência são 
descritos e analisados. Na análise os dispositivos de potência são considerados chaves 
ideais, a menos que afirmado o contrário; e os efeitos da indutância de dispersão do 
circuito, de suas resistências e da indutância da fonte são desprezados. Os dispositivos 
de potência e circuitos práticos diferem dessas condições ideais e os projetos dos circui¬ 
tos também são afetados. Entretanto, no estágio inicial do projeto, a análise simplificada 
do circuito é muito útil para se compreender a sua operação e se estabelecerem as 
características e a estratégia do controle. 

Antes da construção de um protótipo, o projetista deve investigar os efeitos dos 
parâmetros do circuito (e as imperfeições dos dispositivos), devendo, ainda, modificar o 
projeto se necessário. Apenas após a construção e o teste do protótipo é que o projetista 
pode confiar na validade do projeto e estimar, mais precisamente, os parâmetros do 
circuito (por exemplo, a indutância de dispersão). 
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1.7 EFEITOS PERIFÉRICOS 

As operações dos conversores de potência são baseadas principalmente no chaveamento 
dos dispositivos semicondutores de potência; e como resultado os conversores introdu¬ 
zem correntes e tensões harmônicas no sistema de alimentação e na sua saída. Isso pode 
causar problemas de distorção da tensão de saída, geração de harmônicos no sistema de 
alimentação e interferência em circuitos de comunicação e sinalização. Normalmente é 
necessário introduzir filtros na entrada e na saída de um sistema conversor para reduzir 
o nível de harmônicos a uma amplitude aceitável. A Figura 1.13 mostra o diagrama em 
blocos de um conversor de potência genérico. 

A aplicação da eletrônica de potência para alimentar cargas eletrônicas sensí¬ 
veis apresenta um desafio na qualidade da energia a ser entregue, apresentando pro¬ 
blemas e preocupações a serem resolvidos pelos pesquisadores. As grandezas de entrada 
e saída dos conversores podem ser tanto CA quanto CC. Fatores como a distorção 
harmônica total (do inglês total harmonic distortion - THD), fator de deslocamento (do 
inglês displacement factor - HF) e fator de potência na entrada (do inglês input power factor 
- 1PF) são medidas da qualidade de uma forma de onda. Para determinar esses fatores, é 
necessário encontrar o conteúdo harmônico das formas de onda. Para avaliar a perfor¬ 
mance de um conversor, as correntes e tensões de entrada e saída deste são expressas na 
série de Fourier. A qualidade de um conversor de potência é julgada pela qualidade de 
suas formas de onda de tensão e corrente. 


Figura 1.13 

Sistema 
conversor de 
potência 
genérico. 



A estratégia de controle para os conversores de potência tem um papel impor¬ 
tante na geração de harmônicos e na distorção da forma de onda de saída e pode ser 
direcionada à minimização ou redução desses problemas. Os conversores de potência 
podem causar interferência em radiofreqüência devido à radiação eletromagnética, po¬ 
dendo os circuitos de controle gerar sinais errôneos. Esta interferência pode ser evitada 
pela blindagem aterrada. 
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1.8 MÓDULOS DE POTÊNCIA 

Os dispositivos de potência são fornecidos como unidades simples ou em um módulo. 
Um conversor de potência sempre requer dois, quatro ou seis dispositivos, dependendo 
de sua topologia. Os módulos de potência com dois (em configuração meia-ponte, 
também chamado dual), quatro (em ponte completa) ou seis (trifásicos) são fornecidos 
para quase todos os tipos de dispositivos de potência. Os módulos oferecem as vanta¬ 
gens de perdas mais baixas em estado de condução, características de chaveamento de 
altas tensões e corrente e velocidade maiores que as dos dispositivos convencionais. 
Alguns módulos ainda incluem proteção contra transientes e ao circuito de excitação da 
porta ou do gatilho. 


1.9 MÓDULOS INTELIGENTE 


Os circuitos de excitação da porta são fornecidos comercialmente para excitar disposi¬ 
tivos individuais ou módulos. Os módulos inteligentes, que são o estado da arte em 
eletrônica de potência, integram o módulo de potência e o circuito periférico. O circuito 
periférico consiste de uma isolação entrada/saída e interface do sinal com o sistema de 
alta tensão, um circuito de excitação, um circuito de diagnóstico e proteção (contra 
excesso de corrente, curto-circuito, carga aberta, sobreaquecimento, excesso de tensão), 
controle por microcomputador e um controle da fonte de alimentação. Os usuários 
necessitam apenas conectar fontes de alimentação. Um módulo inteligente é também 
conhecido como smart power. Esses módulos estão sendo cada vez mais utilizados em 
eletrônica de potência. Alguns fabricantes de dispositivos e módulos são listados a 
seguir: 


Advanced Power Technology 
Brown Boveri 

Fuji Electric / Collmer Semiconductor, Inc. 
Harris Corp. 

Hitachi Ltd. 

International Rectifier 
Marconi Electronic Devices, Inc. 
Mitsubishi Electric 
Motorola, Inc. 

National Semiconductors, Inc. 

Nihon International Electronics Corp. 


Power Integrations, Inc. 
Powerex, Inc. 

Power Tech, Inc. 

RCA Corp. 

Semikron International 
Siliconix, Inc. 

Tokin, Inc. 

Tokyo Denki 
Toshiba Corp. 

Unitrode Integrated Circuits 
Westcode Semiconductors Ltd. 
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1.10 PERIÓDICOS E CONFERÊNCIAS DE ELETRÔNICA 
DE POTÊNCIA 

Há muitos periódicos e conferências profissionais nos quais os novos desenvolvimentos 
são publicados. Alguns deles são: 

IEEE Transactions on Industrial Electronics 

IEEE Transactions on Industry Applications 

IEEE Transactions on Power Delivery 

IEEE Transactions on Power Electronics 

IEE Proceedings on Electric Power 

Journal of Electrical Machinery and Power Systems 

Applied Power Electronics Conference (APEC) 

European Power Electronics Conference (EPEC) 

IEEE Industrial Electronics Conference (IECON) 

IEEE Industry Applications Society Annual Meeting (IAS) 

International Conference on Electrical Machines (ICEM) 

International Power Electronics Conference (IPEC) 

Power Conversion Intelligent Motion (PCIM) 

Power Electronics Specialist Conference (PESC) 


RESUMO 

À medida que a tecnologia para dispositivos semicondutores de potência e circuitos 
integrados se desenvolve, o potencial para as aplicações da eletrônica de potência toma- 
se mais amplo. Já existem muitos dispositivos semicondutores de potência que são 
fornecidos comercialmente; entretanto, o desenvolvimento nesse sentido é contínuo. Os 
conversores de energia caem geralmente em seis categorias: (1) retificadores, (2) con¬ 
versores CA-CC, (3) conversores CA-CA, (4) conversores CC-CC, (5) conversores CC-CA 
e (6) chaves estáticas. O projeto de circuitos de eletrônica de potência requer o desen¬ 
volvimento dos circuitos de potência e de controle. As tensões e correntes harmônicas 
geradas pelos conversores de energia são reduzidas (ou minimizadas) com uma escolha 
adequada da estratégia de controle. 
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QUESTÕES DE REVISÃO 

1.1 O que é eletrônica de potência? 

1.2 Quais são os vários tipos de tiristores? 

1.3 O que é circuito de comutação? 

1.4 Quais são as condições para um tiristor conduzir? 

1.5 Como um tiristor em condução pode ser desligado? 

1.6 O que é comutação pela rede? 

1.7 O que é comutação forçada? 

1.8 Qual é a diferença entre um tiristor e um TRIAC? 

1.9 Qual é a característica de controle de um GTO? 

1.10 O que é o tempo de desligamento de um tiristor? 

1.11 O que é um conversor? 
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1.12 Qual é o princípio da conversão CA-CC? 

1.13 Qual é o princípio da conversão CA-CA? 

1.14 Qual é o princípio da conversão CC-CC? 

1.15 Qual é o princípio da conversão CC-CA? 

1.16 Quais são as etapas envolvidas no projeto de equipamentos de eletrônica de potência? 

1.17 Quais são os efeitos periféricos dos equipamentos de eletrônica de potência? 

1.18 Quais são as diferenças nas características de controle dos GTOs e dos tiristores? 

1.19 Quais são as diferenças nas características de controle dos transistores e dos tiristores? 

1.20 Quais são as diferenças nas características de controle dos BJTs e dos MOSFETs? 

1.21 Qual é a característica de controle de um IGBT? 

1.22 Qual é a característica de controle de um MCT? 

1.23 Qual é a característica de controle de um SIT? 

1.24 Quais são as diferenças entre os BJTs e os IGBTs? 

1.25 Quais são as diferenças entre os MCTs e os GTOs? 

1.26 Quais são as diferenças entre os SITHs e os GTOs? 




Capítulo 2 


% 

MAKRON 

Books 


Diodos 

Semicondutores de Potência 



2.1 INTRODUÇÃO 

Os diodos semicondutores de potência têm um papel significativo nos circuitos de 
eletrônica de potência. Um diodo age como uma chave para realizar várias funções, tais 
como: chaves em retificadores, comutação em reguladores chaveados, inversão de carga 
em capacitores e transferência de energia entre componentes, isolação de tensão, reali¬ 
mentação de energia da carga para a fonte de alimentação e recuperação da energia 
armazenada. 

Os diodos de potência podem ser considerados chaves ideais na maioria das 
aplicações, mas os diodos práticos diferem das características ideais e têm certas limita¬ 
ções. Os diodos de potência são similares aos diodos de sinal de junção pn. Entretanto, os 
diodos de potência têm maiores capacidades de potência, tensão e corrente que os 
diodos comuns de sinal. A resposta em freqüência (ou velocidade de chaveamento) é 
baixa se comparada à dos diodos de sinal. 


2.2 CURVAS CARACTERÍSTICAS DOS DIODOS 

Um diodo de potência é um dispositivo de junção pn de dois terminais, e esta junção é 
normalmente formada por fusão, difusão e crescimento epitaxial. As técnicas de controle 
modernas em difusão e processos epitaxiais permitem obter as características desejadas 
do dispositivo. A Figura 2.1 mostra uma vista transversal de uma junção pn e o símbolo 
de um diodo. 
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Figura 2.1 

Junção pn e símbolo de um 
diodo. 


Anodo 

P 

n 

Cátodo 



i 

+ v - 
_ii_ 



(a) Junção pn 


Anodo K i Cátodo 


D 1 

V 

+ I. 


(b) Símbolo do diodo 


Quando o potencial de anodo é positivo em relação ao cátodo, diz-se que o 
diodo está diretamente polarizado e conduz. Um diodo em condução tem uma queda de 
tensão no sentido direto relativamente pequena sobre ele; e a amplitude dessa queda 
depende do processo de fabricação e da temperatura da junção. Quando o potencial de 
cátodo é positivo em relação ao anodo, o diodo está reversamente polarizado. Sob 
condições de polarização reversa, uma pequena corrente reversa (também conhecida 
como corrente de fuga, do inglês leakage current) na faixa de micro a miliampères flui e esta 
corrente de fuga aumenta lentamente em amplitude com a tensão reversa até que a 
tensão de avalanche, ou tensão Zener, é atingida. A Figura 2.2a mostra as curvas carac¬ 
terísticas v-i em regime permanente de um diodo. Para a maioria dos propósitos 
práticos, um diodo pode ser considerado uma chave ideal, cujas curvas carac¬ 
terísticas são mostradas na Figura 2.2b. 


Figura 2.2 

Curva característica v-i de 
um diodo. 



(a) Prático (b) Ideal 


As curvas características v-i mostradas na Figura 2.2a podem ser expressas pela 
equação conhecida como equação do diodo Schockley, que é dada por 

Id = h(e VD/nVT - D (2.1) 

em que Id = corrente através do diodo, em A 

Vd = tensão do diodo, com o anodo positivo em relação ao cátodo, em V 
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Is = corrente de fuga (ou de saturação reversa), tipicamente na faixa de 10 6 a 
10 “ 15 A 

n = constante empírica conhecida como coeficiente de emissão ou fator de ideali¬ 
dade , cujo valor varia de 1 a 2. 

O coeficiente de emissão n depende do material e da construção física do diodo. Para 
diodos de germânio, n é considerado como 1. Para diodos de silício, a expectativa do 
valor de n é de 2, mas para a maioria dos diodos práticos, o valor de n está na faixa de 1,1 
a 1,8. 

Vj na Eq. (2.1) é uma constante chamada tensão térmica (do inglês thermal 
voltage) e é dada por 


Vt = 


kT 


( 2 . 2 ) 


em que q = carga do elétron: 1,6022 x 10 19 coulomb (C) 

T = temperatura absoluta em kelvin (K = 273 + °C) 


k = constante de Boltzmann: 1,3806 x 10 23 J/K 
Na temperatura da junção de 25°C, a Eq. (2.2) dá 


Vt ,Ü£, W806 xj O: 23 ? . (273 f 25) , my 


d 


1,6022 x 10 


-19 


A uma temperatura específica, a corrente de fuga I s é uma constante para um dado 
diodo. As curvas características do diodo da Figura 2.2a podem ser divididas em três 
regiões: região de polarização direta, onde Vp > 0; região de polarização reversa, onde 
Vp < 0; região de ruptura reversa, onde VD < -Vzk- 


Região de polarização direta. Na região de polarização direta, Vd > 0. A 
corrente do diodo Id será muito pequena se a tensão do diodo Vp for menor que um 
valor específico Vjd (tipicamente 0,7 V). O diodo conduzirá plenamente se Vp for maior 
que esse valor Vtd, que é referido como tensão de limiar (do inglês threshold voltage) ou 
tensão de corte (do inglês cut-in voltage) ou tensão de ligamento (do inglês turn-on voltage). 
Assim, a tensão de limiar é aquela na qual o diodo conduz completamente. 

Considerar uma pequena tensão no diodo Vp = 0,1 V, n = 1 e Vp = 25,8 mV. 
A partir da Eq. (2.1) pode-se encontrar a corrente correspondente do diodo Ip como 
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I D = I s (e VD/nVr - 1) = I s (e°' 1/(1 x °' 0258) - 1) = I s (48,23 - 1) 

~ 48,23 I s com um erro de 2,1% 

Portanto, para Vq > 0,1 V, que é normalmente o caso, Ijj >> 1$, e a Eq. (2.1) pode ser 
aproximada com um erro de 2,1% para 

lo = k(e VD/nVT - 1) « I s e VD/nVT (2.3) 


Região de polarização reversa. Na região de polarização reversa, Vd < 0. 
Se Vd é negativo e i Vd I > > Vt, que ocorre para Vd < - 0,1, o termo exponencial na 
Eq. (2.1) torna-se insignificante ou muito pequeno quando comparado com a unidade, e 
a corrente do diodo Id torna-se 

Id = Is(e~ IVD[/nVT - 1) » - Is (2.4) 

que indica que a corrente do diodo Id no sentido reverso é constante e igual a I s . 

Região de ruptura reversa. Na região de ruptura reversa (do inglês break- 
down region) a tensão reversa é muito alta, normalmente maior que 1000 V. A amplitude 
da tensão reversa excede uma tensão específica, conhecida como tensão de ruptura reversa 
(do inglês breakdown voltage - Vbr)> A corrente reversa aumenta rapidamente com uma 
pequena variação na tensão reversa além de Vbr . A operação na região de ruptura 
reversa não será destrutiva se a dissipação de potência estiver dentro de um "nível 
seguro", que é especificado pelas folhas de dados do fabricante. Entretanto, é sempre 
necessário limitar a corrente reversa na região de ruptura reversa para limitar a dissipa¬ 
ção de potência a um valor permissível. 

Exemplo 2.1 

A queda de tensão direta de um diodo de potência é Vd = 1/2 V a Id = 300 A. Supondo que 
n = 2 e Vt = 25,8 mV, encontrar a corrente de saturação I s . 

Solução: Aplicando a Eq. (2.1), pode-se encontrar a corrente de fuga (ou de saturação) 

I s de 


300 = Is [e 


1 , 2/(2 x 25,8 x 10 x ) 


que dá í s = 2,38371 x 10 8 A. 


1] 






Cap. 2 Díodos semicondutores de potência 


27 


2.3 CURVAS CARACTERÍSTICAS DA 
RECUPERAÇÃO REVERSA 

A corrente na junção diretamente polarizada do diodo deve-se ao efeito dos portadores 
majoritários e minoritários. Uma vez que o diodo esteja no modo de condução direta e 
então sua corrente direta seja reduzida a zero (em função do comportamento natural do 
circuito do diodo ou pela aplicação de tensão reversa), o diodo continua conduzindo 
devido aos portadores minoritários que permanecem armazenados na junção pn e no 
material semicondutor propriamente dito. Os portadores minoritários requerem um 
certo tempo para recombinar com as cargas opostas e ser neutralizados. Esse tempo é 
chamado tempo de recuperação reversa (do inglês rever se recovery time) do diodo. A Figura 
2.3 mostra duas curvas características de recuperação reversa de diodos de junção. O 
tipo de recuperação suave (do inglês soft-recovery) é mais comum. O tempo de recupera¬ 
ção reversa é denotado por t rr e é medido a partir do cruzamento inicial com o zero da 
corrente do diodo até 25% da corrente reversa máxima (ou de pico), I RR . O t rr consiste de 
dois componentes, t a e t b . O t a deve-se ao armazenamento de cargas na região de 
depleção da junção e representa o tempo entre o cruzamento com o zero e o pico da 
corrente reversa, I RR . O t b deve-se ao armazenamento de cargas no material semicondu¬ 
tor. A relação t b /t a é conhecida como fator de suavidade (do inglês softness factor - SF). Para 
propósitos práticos, é necessário relacionar o tempo de recuperação reversa t rr e o valor 
de pico da corrente reversa I RR . 


trr = t a + tb (2.5) 

O pico da corrente reversa pode ser expresso na di/dt reversa como 

IRR = ta ^ (2.6) 




Figura 2.3 

Curvas características da 
recuperação reversa. 


(a) Recuperação suave 


(b) Recuperação abrupta 
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O tempo de recuperação reversa t rr pode ser definido como o intervalo de tempo 
entre o instante em que a corrente passa pelo zero, durante a mudança da condição de 
condução direta para o bloqueio reverso, e o momento em que a corrente reversa já caiu 
a 25% do seu valor de pico I RR .. O t rr é dependente da temperatura da junção, da taxa de 
decaimento da corrente direta e da corrente direta antes da comutação. 

A carga de recuperação reversa Qpp é a quantidade de portadores de cargas que 
fluem através do diodo no sentido reverso devido à mudança na condição de condução 
direta para bloqueio reverso. Seu valor é determinado a partir da área abrangida pelo 
caminho da corrente de recuperação reversa. 

A carga armazenada, que é a área abrangida pelo caminho da corrente de 
recuperação, é aproximadamente 

Q rr = ~ I. RR ta + \ IRR tb = \ IRR trr (2-7) 


OU 


Irr = 


2Q r r 

trr 


Substituindo a Eq. (2.6) na Eq. (2.8), obtém-se 


trr ta 


2Qrr 

di/dt 


( 2 . 8 ) 


(2.9) 


Se tf, for desprezível, quando comparado a t a , o que normalmente é o caso, t rr ~ t a , a Eq. 
(2.9) torna-se 


e 


2Qrr 

di/dt 


(2.10) 



( 2 . 11 ) 


Pode-se notar a partir das equações (2.10) e (2.11) que o tempo de recuperação reversa 
t rr e o pico reverso da corrente de recuperação I RR dependem da carga armazenada Qrr 
e do di/dt reverso (ou reaplicado). A carga armazenada é dependente da corrente direta 
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do diodo Ip. O pico da corrente de recuperação reversa Irr, a carga reversa Qrr e o fator 
de suavidade são todos de interesse do projetista do circuito, sendo esses parâmetros 
normalmente incluídos nas folhas de especificações dos diodos. 

Se um diodo estiver na condição de polarização reversa, uma corrente de fuga 
fluirá devido aos portadores minoritários. A aplicação de tensão direta forçaria o diodo a 
conduzir corrente no sentido direto. Entretanto, é necessário um certo tempo, conhecido 
como tempo de recuperação direta ou tempo de ligamento (do inglês forward recovery time ou 
turn-on time), antes que todos os portadores majoritários, distribuídos por toda a junção, 
possam contribuir para o fluxo da corrente. Se a taxa de crescimento da corrente direta é 
elevada e a própria corrente direta está concentrada em uma pequena área da junção, o 
diodo pode falhar. Assim, o tempo de recuperação direta limita a taxa de crescimento da 
corrente direta e a velocidade de chaveamento. 

Exemplo 2.2 

O tempo de recuperação reversa de um diodo é t rr = 3 ps e a taxa de decaimento da corrente do 
diodo e di/dt = 30 A/gs. Determinar (a) a carga armazenada Qrr e (b) a corrente reversa de 
pico Irr . 


Solução: t rr = 3 jiis e di/dt = 30 A/gs. 

(a) A partir da Eq. (2.10), 

QrR = 2 dt = °' 5 X 30 A/ ^ S X (3 X 10 ” 6)2 = 135 


(b) A partir da Eq. (2.11), 


Irr = 


V 


2 Qrr ^ = ãl x 135 x IO -6 x 30 x 1CT 6 = 90 A 
at 


2.4 TIPOS DE DIODOS DE POTÊNCIA 

Idealmente um diodo não deve ter tempo de recuperação reversa. Entretanto, o custo de 
fabricação de tal diodo aumentará. Em muitas aplicações, os efeitos do tempo de recupe¬ 
ração reversa não serão significativos e diodos mais baratos poderão ser utilizados. 
Dependendo das características de recuperação e das técnicas de fabricação, os diodos de 
potência podem ser classificados em três categorias: diodos padrão ou genéricos, diodos 
de recuperação rápida e diodos Schottky. As características e limitações práticas de cada 
tipo restringem suas aplicações. 
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2.4.1 Díodos Genéricos 

Os diodos retificadores genéricos têm tempo de recuperação reversa relativamente alto, 
em geral 25 ps, e são utilizados em aplicações de baixa velocidade, em que o tempo de 
recuperação reversa não é crítico (por exemplo, aplicações em retificadores e conversores 
com diodos para uma baixa freqüência de entrada de até 1 kHz e conversores comuta¬ 
dos pela rede). Esses diodos cobrem faixas de correntes de menos de 1 A a vários 
milhares de ampères, com faixas de tensões de 50 V a aproximadamente 5 kV. Esses 
diodos são geralmente fabricados por difusão. Entretanto, tipos de retificadores de 
junção fundida, utilizados em fontes de alimentação de máquinas de solda, são mais 
baratos e robustos e suas especificações podem ir até a 300 A e 1000 V. 

2.4.2 Diodos de Recuperação Rápida 

Os diodos de recuperação rápida têm tempo de recuperação baixo, normalmente menor 
que 5 ps. Eles são usados em circuitos conversores de CC-CC e CC-CA, em que a 
velocidade de recuperação é sempre de importância crítica. Esses diodos cobrem faixas 
de correntes de menos de 1 A a centenas de ampères, com especificações de tensões de 
50 V a aproximadamente 3 kV. 

Para especificações de tensões acima de 400 V, os diodos de recuperação rápida 
são feitos por difusão e o tempo de recuperação reversa é controlado pela difusão de 
platina ou ouro. Para especificações de tensões abaixo de 400 V, os diodos epitaxiais 
fornecem velocidades de chaveamento mais rápidas que as dos diodos difundidos. Os 
diodos epitaxiais têm uma largura de base estreita, resultando em um tempo de recupe¬ 
ração rápido, na ordem de 50 ps. Diodos de recuperação rápida de vários tamanhos são 
mostrados na Figura 2.4. 


Figura 2.4 

Diodos de recuperação rápida 
(cortesia da Powerex, Inc). 
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2.4.3 Diodos Schottky 

O problema do armazenamento de cargas em uma junção pn pode ser eliminado (ou 
minimizado) em um diodo Schottky. Isto é obtido fazendo-se uma "barreira de poten¬ 
cial" com um contato entre um metal e um semicondutor. Uma camada de metal é 
depositada em uma fina camada epitaxial de silício do tipo n. A barreira de potencial 
simula o comportamento da junção pn. A ação de retificação depende apenas dos porta¬ 
dores majoritários, e como resultado não há portadores minoritários em excesso para se 
recombinarem. O efeito de recuperação deve-se unicamente à capacitância própria da 
junção semicondutora. 

A carga recuperada do diodo Schottky é muito menor do que a de um diodo de 
junção pn equivalente. Visto que ela se deve apenas à capacitância da junção, é bastante 
independente do di/dt reverso. Um diodo Schottky tem uma queda de tensão no sentido 
direto relativamente baixa. 

A corrente de fuga de um diodo Schottky é maior que a de um diodo de junção 
pn. Um diodo Schottky com tensão de condução relativamente baixa tem corrente de 
fuga relativamente alta e vice-versa. Como resultado, sua máxima tensão disponível é 
geralmente limitada a 100 V. As especificações de corrente dos diodos Schottky variam 
de 1 a 300 A. Os diodos Schottky são ideais para fontes de alimentação CC de altas 
correntes e baixas tensões. Entretanto, eles também são utilizados em fontes de alimenta¬ 
ção de baixa corrente para aumentar sua eficiência. Retificadores Schottky duais de 20 e 
30 A são mostrados na Figura 2.5. 



Figura 2.5 

Retificadores Schottky duais de 
20 e 30 A (cortesia da International 
Rectifier). 
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2.5 EFEITOS DOS TEMPOS DE RECUPERAÇÃO 
DIRETO E REVERSO 

A importância desses parâmetros pode ser explicada pela Figura 2.6a. Se a chave CH for 
ligada em t = 0 e permanecer ligada por um tempo grande o suficiente, uma corrente de 
regime permanente de I 0 = V s /R fluirá através da carga e o diodo de comutação D m será 
polarizado reversamente. Se a chave for desligada em t = t\, o diodo D m conduzirá e 
uma corrente circulará através de D m . Agora, se a chave for ligada novamente em t = 1 2 , 
o diodo D m comportará um curto-circuito. A taxa de crescimento da corrente direta da 
chave (e diodo Dj) e a taxa de decaimento da corrente direta do diodo D m seriam muito 
elevadas, tendendo para infinito. De acordo com a Eq. (2.11), o pico da corrente reversa 
do diodo D m poderia ser muito alto e os diodos Di e D m poderiam ser danificados. A 
Figura 2.6b mostra as várias formas de onda para as correntes dos diodos. Esse problema 
é normalmente superado pela conexão de um indutor de limitação de di/dt, L s , como 
mostrado na Figura 2.7a. Os diodos práticos requerem um certo tempo de entrada em 
condução, antes que toda a área da junção se torne condutiva, e o di/dt deve ser mantido 
baixo para se alcançar o limite de tempo de ligamento. Esse tempo é também conhecido 
como tempo de recuperação direta , t r j (do inglês forward recovery time). 

A taxa de crescimento da corrente através do diodo Di, que deve ser a mesma 
que a de decaimento da corrente através do diodo D m , é 


di __ V s 
dt hs 


( 2 . 12 ) 


D m é 


Se t rr é o tempo de recuperação reversa de D m , a corrente reversa de pico de 


Irr = 


irr 


di 

~dt 


trr Vs 

”IT 


e a corrente de pico através do indutor L s seria 


(2.13) 


Ip = Io + Irr Io + trr 


trr Vs 

TT 


(2.14) 
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(a) Diagrama do circuito 



Figura 2.6 

Circuito chopper sem 
indutor de limitação de 
di/dt. 


Quando a corrente do indutor se torna L v , o diodo D rn desliga-se subitamente 
(assumindo recuperação abrupta) e interrompe o caminho do fluxo de corrente. Devido 
à carga altamente indutiva, a corrente de carga não pode mudar subitamente de 1q para 
Ip. A energia armazenada em excesso em L s induziria uma tensão reversa elevada em 
D m e isto poderia danificá-lo. O excesso de energia armazenada como resultado do 
tempo de recuperação reversa é encontrado a partir de 

Wr = \ L s [(Io + Irr f - Io 2 ] (2.15) 


Wr 



í Io + 


■- V 


trr Vs 

Ls 


Io 


(2.16) 
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Figura 2.7 
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(a) Diagrama do circuito 



(b) Formas de onda 


As formas de onda para as várias correntes são mostradas na Figura 2.7b. Essa 
energia em excesso pode ser transferida do indutor L s para um capacitor C s conectado 
através do diodo D m . O valor de C s pode ser determinado a partir de 

\C s v} = Wr 


ou 


2 Wr 


(2.17) 


em que V c é a tensão reversa permissível do diodo. 
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Um resistor R s , que é mostrado na Figura 2.7a por linhas pontilhadas, é conec¬ 
tado em série com o capacitor para amortecer quaisquer oscilações transitórias. A Eq. 
(2.17) é uma aproximação e não leva em consideração os efeitos de L s e R s durante os 
transitórios para a transferência de energia. 


2.6 DIODOS CONECTADOS EM SÉRIE 

Em muitas aplicações de alta tensão (por exemplo, linhas de transmissão de corrente 
contínua em alta tensão - do inglês high voltage direct current - HVDC), um diodo 
fornecido comercialmente pode não oferecer a especificação de tensão necessária, e os 
diodos são conectados em série para aumentar a capacidade de bloqueio reverso. 

Vamos considerar dois diodos conectados em série, como mostrado na Figura 
2.8a. Na prática, as curvas características v-i para diodos do mesmo tipo diferem devido 
às tolerâncias no seu processo de fabricação. A Figura 2.11b mostra duas curvas carac¬ 
terísticas v-i para tais diodos. Na condição de polarização direta, ambos os diodos 
conduzem a mesma quantidade de corrente e a queda de tensão direta de cada diodo 
seria quase igual. Entretanto, na condição de bloqueio reverso, cada diodo tem de 
conduzir a mesma corrente de fuga e como resultado as tensões de bloqueio diferirão 
significativamente. 



Figura 2.8 

Dois diodos conectados 
em série com 
polarização reversa. 


(a) Diagrama do circuito 


(b) Curvas características v-i 


Uma solução simples para esse problema, como mostrado na Figura 2.9a, 
consiste em forçar uma divisão de tensão igual através da conexão de um resistor em 
cada diodo. Devido à divisão igual de tensão, a corrente de fuga de cada diodo seria 
diferente, e isto é mostrado na Figura 2.9b. Como a corrente de fuga total tem de ser 
dividida por um diodo e seu resistor. 


ls - isl + Iri = Is2 + ÍR2 


(2.18) 
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Mas J R1 = Vpi/Rie I R2 = V D2 /R 2 = V D1 /R 2 . AEq. (2.18) dá a relação entre Rj e R 2 para 
a divisão igual de tensão, como 


Is 1 


Vpi 

Ri 


V Ul T 

+ o — Ls2 + 


Vdi 

R2 


(2.19) 


Se as resistências são iguais, R = Ri = R 2 e as duas tensões dos diodos seriam ligeira¬ 
mente diferentes, dependendo das dissimilaridades das duas curvas características v-i. 

Os valores de Vjj 1 e Vd 2 podem ser determinados a partir das Eqs. (2.20) e (2.21): 


hl + 


Vm 

R 


= h 2 + 


VP2 

R 


( 2 . 20 ) 


Vdi + Vd 2 = V s 


Figura 2.9 


Diodos conectados em 
série com as curvas 
características de 
divisão de tensão de 
regime permanente. 
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(a) Diagrama do circuito 


(b) Curvas características v-i 


As divisões de tensão sob condições transitórias (por exemplo, devido ao chaveamento 
de cargas, as aplicações iniciais da tensão de entrada) são conseguidas pela conexão de 
capacitores através de cada diodo, o que é mostrado na Figura 2.10. R s limita a taxa de 
crescimento da tensão de bloqueio. 
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Divisão 
da tensão 
em regime 
permanente 



Divisão 
da tensão 
em regime 
transitório 


Figura 2.10 

Diodos conectados em 
série com redes de divisão 
de tensão, sob condições 
de regimes permanente e 
transitório. 


2.7 DIODOS CONECTADOS EM PARALELO 

Em muitas aplicações de alta potência, os diodos são conectados em paralelo para 
aumentar a capacidade de condução de corrente e alcançar as exigências desejadas de 
corrente. A divisão de corrente dos diodos estaria de acordo com suas respectivas quedas 
de tensões diretas. A divisão uniforme de corrente poderia ser obtida fornecendo-se 
indutâncias iguais (por exemplo, nos terminais) ou pela conexão de resistores de divisão 
de corrente (que podem não ser práticos devido às suas perdas de potência); isto é 
ilustrado na Figura 2.11. É possível minimizar esse problema selecionando diodos com 
quedas de tensões iguais ou diodos do mesmo tipo. Como os diodos estão conectados em 
paralelo, as tensões de bloqueio reversas de cada diodo seriam as mesmas. 

Os resistores da Figura 2.11a auxiliarão na divisão de corrente sob condições de 
regime permanente. A divisão de corrente sob condições dinâmicas pode ser alcançada 
pela conexão de indutores acoplados, como mostrado na Figura 2.11b. Se a corrente 
através do diodo D] aumentar, a queda de tensão L di/dt sobre L\ também aumenta e 
uma tensão correspondente de polaridade oposta é induzida sobre o indutor L 2 . O 
resultado é um caminho de baixa impedância através do diodo D 2 , para o qual a corrente 
é deslocada. Os indutores gerariam picos de tensão, podendo eles ser caros e volumosos, 
especialmente em correntes elevadas. 
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2.8 MODELAMENTO EM SPICE DE DÍODOS 

O modelamento em SPICE ^ de um díodo é mostrado na Figura 2.12b. A corrente do 
díodo I D , que depende de sua tensão, é representada por uma fonte de corrente. R s é a 
resistência em série e se deve à resistência do semicondutor. R S/ também conhecida como 
resistência do material (do inglês bulk resistance), é dependente da quantidade de dopagem. 
Os modelamentos de pequeno sinal e estático, gerados pelo SPICE, são mostrados na 
Figura 2.12c e d, respectivamente. Q é uma função não-linear da tensão do diodo v D eé 
igual a C d = dq á /dv D , em que q d é a carga da camada de depleção. O SPICE gera os 
parâmetros de pequeno sinal a partir do ponto de operação. 

A sintaxe do modelamento SPICE de um diodo tem a forma geral 

.MODEL DNAME D (Pl=Vl P2=V2 P3=V3 . PN=VN) 

DNAME é o nome do modelamento e que pode começar com qualquer caracter; mas o 
seu tamanho é normalmente limitado a uma palavra de oito caracteres. D é o símbolo 
típico para diodos. Pl, P2, ... e VI, V2, ... são os parâmetros do modelamento e seus 
valores, respectivamente. 


Exemplo 2.3 

Dois diodos são conectados em série, como mostrado na Figura 2.9a, para dividir uma tensão total 
de Vd = 5 kV. As correntes de fuga reversas dos dois diodos são hl = 30 mA e h 2 = 35 mA. (a) 
Encontrar as tensões dos diodos se as resistências de divisão de tensão forem iguais a 
K t - R 2 = R = 100 kíl (b) Encontrar as resistências de divisão de tensão Ri e R 2 se as tensões 
dos diodos forem iguais a V D \ = Pd2 = Pd/2, (c) Usar o PSpice para conferir seus resultados da 
letra (a). Os parâmetros do modelamento PSpice dos diodos são: BV = 3 KV e IS = 30 mA para o 
diodo D] e IS = 35 mA para o diodo D 2 . 

Solução: (a) h\ = 30 mA, hl = 35 mA e =R 2 = R = 100 kíl. V D = V D í + Pd2 ou 
V 02 = Vd - Pdi* A partir da Eq. (2.19), 


hl + 


Vpl 
. R 


= hl + 


Vm 

R 


Substituindo Vd2 = Pd — Pdi o resolvendo para a tensão do diodo Di, obtém-se 


1 N. T.: SPICE é um programa de computador para modelamento, análises e simulações de 
circuitos elétricos e eletrônicos, produzidos pela Microsim (EUA). 
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(b) Modelamento Spice 
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(c) Modeiamento de pequeno sinal (d) Modelamento estático 


Figura 2.12 

Modelamento Spice de 
diodo com polarização 
reversa. 


T/ R /T 

Vdi = ~Y + 2 " ( /s2 ~ ^ 1 ) 


5|Y + lOO^kQ (35 x 10 -3 _ 30 x 10 -3 } = 2750V 


e Vdi = V D - Vdi = 5 kV - 2750 = 2250 V. 


( 2 . 22 ) 


(2.19), 


(b) Is 1 = 30 mA, I S 2 = 35 mA e Vdi =» Vd2 = Vp/2 = 2,5 kV. A partir da Eq. 


Is 1 


+ 


Vdi 

'Ri 


= Is 2 + 


VP2 

r 2 


que dá a resistência R 2 para um valor conhecido de R\ como 
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Vm R \ 

2 _ — _ Rj (h2 _ j s ~ 


(2.23) 


Supondo que jRi = 100 kQ, obtém-se 


Ri 


_ 2,5 kV x . 100 kO ..... 

2,5 kV - 100 kQ x (35 x 10~ 3 - 30 x 10' 3 ) 


125 kQ 


(c) O circuito do diodo para a simulação PSpice é mostrado na Figura 2.13. A 
listagem do arquivo do circuito é a seguinte: 


Exarn.pl e 

2-3 

Diodo 

VS 

1 

0 

DC 

R 

1 

2 

0.01 

RI 

2 

3 

10 0K 

R2 

3 

0 

10 0K 

Dl 

3 

2 

MODl 

D2 

0 

3 

MO D 2 


Voltage-Sharing Circuit 
5 KV 


MODEL MODl D (IS=30MA BV=3KV) 

MODEL MOD2 D (IS=35MA BV=3KV) 

OP 
END 


Diode raodel parameters 
Diode model parameters 
Dc operating point, analysis 


Os resultados da simulação PSpice são 


NAME Dl 


ID 

-3 . 

00E-02 

Idi = 

-3 OmÃ 

-3 . 

50E-02 

Id 2 = “3 • 5mA 

VD 

-2 . 

75E+03 

Vdi = 

-2750V 

--2 . 

25E+03 

Vd2 = -22 5 0V 

REQ 

1 . 

00E+12 

Rdi = 

1GQ 

1 . 

00E+12 

R d2 = 1GÍ2 



D, 

100 kQ 


D 2 

100 kQ 


Figura 2.13 

Circuito do diodo para a 
simulação PSpice do 
Exemplo 2.3. 
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RESUMO 

As curvas características dos diodos práticos diferem daquelas dos diodos ideais. O 
tempo de recuperação reversa tem um papel significativo, especialmente em aplicações 
de alta velocidade de chaveamento. Os diodos podem ser classificados em três tipos: 
diodos genéricos, diodos de recuperação rápida e diodos Schottky. Apesar de um diodo 
Schottky comportar-se como um diodo de junção pn, não há junção física; e como 
resultado o diodo Schottky é um dispositivo de portadores majoritários. Por outro lado, 
um diodo de junção pn é um dispositivo de portadores tanto majoritários quanto mino¬ 
ritários. 


Se os diodos forem conectados em série para aumentar a capacidade de blo¬ 
queio de tensão, são necessárias redes de divisão de tensão sob condições de regime 
permanente e transitório. Quando os diodos são conectados em paralelo para aumentar 
a capacidade de condução de corrente, também são necessários elementos de divisão de 
corrente. 
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QUESTÕES DE REVISÃO 

2.1 Quais são os tipos de diodos de potência? 

2.2 O que é a corrente de fuga dos diodos? 

2.3 O que é o tempo de recuperação reversa dos diodos? 

2.4 O que é a corrente de recuperação reversa dos diodos? 

2.5 O que é o fator de suavidade dos diodos? 

Quais são os tipos de recuperação dos diodos? 


2.6 
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2.7 Qual é a causa do tempo de recuperação reversa em um diodo de junção pn ? 

2.8 Qual é o efeito do tempo de recuperação reversa? 

2.9 Por que é necessário usar diodos de recuperação rápida para altas velocidades de chavea- 
mento? 

2.10 O que é o tempo de recuperação direta? 

2.11 Quais são as principais diferenças entre os diodos de junção pn e os Schottky? 

2.12 Quais são as limitações dos diodos Schottky? 

2.13 Qual é o tempo de recuperação reversa típico dos diodos genéricos? 

2.14 Qual é o tempo de recuperação reversa típico dos diodos de recuperação rápida? 

2.15 Quais são os problemas dos diodos conectados em série e quais são as possíveis soluções? 

2.16 Quais são os problemas dos diodos conectados em paralelo e quais são as possíveis 
soluções? 

2.17 Se dois diodos estão conectados em série com igual divisão de tensão, por que as cor¬ 
rentes de fuga de ambos diferem? 


PROBLEMAS 

2.1 O tempo de recuperação reversa de um diodo é t rr = 5 jis e a taxa de decaimento da 
corrente é di/dt ~ 80 A/jus. Se o fator de suavidade é SF = 0,5, determinar (a) a carga 
armazenada Qrr e (b) a corrente reversa de pico Irr. 

2.2 Os valores medidos de um diodo à temperatura de 25°C são: 

V D = 1,0 V a Id = 50 A 
= 1,5 V a Id = 600 A 

Determinar (a) o coeficiente de emissão ne(b)a corrente de fuga I s . 

2.3 Dois diodos são conectados em série e a tensão sobre cada um deles é mantida a mesma 
pela conexão de um resistor divisor de tensão tal que Vm = Vdi = 2000V e 
R\ = 100 k£l As curvas características v-i do diodo são mostradas na Figura P2.3. Deter¬ 
minar (a) as correntes de fuga de cada diodo e (b) a resistência Ri em paralelo com o 
diodo Ü2- 
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2.4 Dois diodos são conectados em paralelo e a queda de tensão direta sobre cada diodo é de 

1,5 V. As curvas características v-i dos diodos são mostradas na Figura P2.3. Determinar 
as correntes diretas através de cada diodo. 

2.5 Dois diodos sao conectados em paralelo, como mostrado na Figura 2.11a, com resistências 
de divisão de corrente. As curvas características v-i são mostradas na Figura P2.3. A 
corrente total é Ir - 200 A. A tensão sobre um diodo e sua resistência év = 2,5 V. Deter¬ 
minar os valores das resistências Ri e R 2 se a corrente for dividida igualmente pelos 
diodos. 

2.6 Dois diodos são conectados em série, como mostrado na Figura 2.9a. A resistência sobre 
os diodos é R 1 — R 2 = 10 kD. A tensão CC de entrada é 5 kV. As correntes de fuga são 
kl = 25 mA e I S 2 = 40 mA. Determinar as tensões sobre os diodos. 






% - -——— —■ 1 

MAKRON 

Books 

Capítulo 

Circuitos e 

Retificadores com Diodos 


3.1 INTRODUÇÃO 

Os diodos semicondutores encontram muitas aplicações em circuitos da engenharia 
elétrica e eletrônica. Os diodos são também amplamente utilizados em circuitos de 
eletrônica de potência para a conversão de energia elétrica. Alguns circuitos com diodos 
comumente encontrados em eletrônica de potência, para o processamento de energia, 
serão estudados neste capítulo. As aplicações dos diodos para a conversão de energia de 
CA em CC serão introduzidas. Os conversores de CA em CC são comumente conhecidos 
como retificadores , e os retificadores com diodos fornecem uma tensão CC de saída fixa. 
Para a finalidade de simplificação, os diodos são considerados como ideais. Com "ideal" 
queremos dizer que o tempo de recuperação reversa t rr e a queda de tensão direta Vp são 
desprezíveis. Isto é, t rr = 0 e Vq = 0. 

3.2 DIODOS COM CARGAS RC E RL 

A Figura 3.1a mostra um circuito com diodo e carga RC. Quando a chave CHi é fechada 
em t = 0, a corrente de carga i que flui através do capacitor pode ser determinada por 

V s = vr + v c - vr + “ J i dt + v c (t = 0) (3.1) 

vr = Ri ( 3 . 2 ) 
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Com a condição inicial v c (t = 0) = 0, a solução da Eq. (3.1) (que é deduzida no Apêndice 
D.l) dá a corrente de carga i como 


i(t) 


—t/RC 

R 


(3.3) 



Figura 3.1 

Circuito com 
diodo e carga RC. 


A tensão do capacitor v c é 


Vc(t) = ~ j[idt = VsO - 


e~ t/RC ) = Vs(l - e ~ t/x ) 


(3-4) 


em que x = RC é a constante de tempo de uma carga RC. A taxa de variação da tensão 
do capacitor é 


— = - Vs p-‘ /RC 

dt RC 


(3.5) 


e a taxa inicial de variação da tensão do capacitor (em t = 0) é obtida a partir da Eq. (3.5): 


dvc 

dt 


t = o 


RC 


(3.6) 


Um circuito com diodo com uma carga RL é mostrado na Figura 3.2a. Quando 
a chave CH\ é fechada, em t = 0, a corrente i através do indutor aumenta e é expressa 
como 


V s - vl + VR = L 


di 

dt 


+ Ri 


(3.7) 
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Figura 3.2 

Circuito com 
diodo e carga RL. 




o*- 


(b) Formas de onda 


Com a condição inicial i(t = 0) = 0, a solução da Eq. (3.7) (que é deduzida no Apêndice 
D.2) dá 


Vs , 1 -fR/L, 

«(O = y (1 _ e ) 

A taxa de variação dessa corrente pode ser obtida a partir da Eq. (3.8) como 

di_ _ Yl e ~ tR/L 

dt L 


(3.8) 


(3.9) 


e a taxa inicial de crescimento da corrente (em t = 0) é obtida a partir da Eq. (3.9): 


di 


Vs 


dt 


t = o 


L 


(3.10) 


A tensão Vi sobre o indutor é 


vi(t ) = Lf t = V s e ~ tR/L (3.11) 

em que L/R = % é a constante de tempo de uma carga RL. 

As formas de onda para a tensão ^ea corrente são mostradas na Figura 3.2b. 
Se t > > L/R, a tensão sobre o indutor tende a zero e sua corrente atinge um valor de 
regime permanente de I s = V s /R. Se então for feita uma tentativa de abrir a chave CH\, a 
energia armazenada no indutor (= Q,5Li 2 ) será transformada em uma elevada tensão 
inversa sobre a chave e o diodo. Esta energia será dissipada na forma de centelha sobre a 
chave; e o diodo D\ será provavelmente danificado nesse processo. Para superar esse 
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problema, um díodo comumente conhecido como diodo de comutação ou diodo de roda livre 
(do inglês freewheeling diode) é conectado em antiparalelo com a carga indutiva, como 
mostrado na Figura 3.8a. 

Nota: Como a corrente i nas Figuras 3.1a e 3.2a é unidirecional e não tende a 
mudar sua polaridade, os diodos não têm efeito na operação do circuito. 


Exemplo 3.1 


Um circuito com diodo é mostrado na Figura 3.3a com R = 44 Q e C - 0,1 pF. O capacitor tem 
uma tensão inicial, Vo = 220 V. Se a chave CHi for fechada em t = 0, determinar (a) a corrente de 
pico do diodo, (b) a energia dissipada no resistor Re ( c) a tensão no capacitor em t = 2 jlis. 

Solução: As formas de onda são mostradas na Figura 3.3b. 

(a) A Eq. (3.3) pode ser usada com F s = Vo e a corrente de pico do diodo l p é 


Uo 200 


Iv 


44 


5 A 


(b) A energia W dissipada é 


W = 0,5CUo = 0,5 x 0,1 x 10 6 x 220 2 = 0,00242J = 2,42 mj 


(c) Para RC — 44 x 0,1 - 4,4 ps e t = ti — 2 ps, a tensão no capacitor é 
v c (t = 2 ps) = Voe~ t/RC = 220 x e ~ 2/4A = 139,64 V 
Nota: Como a corrente é unidirecional, o diodo não afeta a operação do circuito. 


\CHi 

-o N '- 


-o N -. 


+ 

' i R < 

> 

> 

> 

Vr 

Y Di 

_ 

- 



k + 


i + 


C = 

=v 0 

v c 



- 


Vo 

R 



Figura 3.3 

Circuito com 
diodo e carga RC. 


(a) Diagrama do circuito 


0 


(b) Formas de onda 


t 
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3.3 DÍODOS COM CARGAS LC E RLC 

Um circuito com diodo e carga LC é mostrado na Figura 3.4a. Quando a chave CHj é 
fechada em t = 0 , a corrente de carga do capacitor i é expressa como 


V s = L d 4 + 7 ; J idt + Vc(t = 0 ) 
dt C J 


(3.12) 


Com as condições iniciais i(t = 0) = 0 e v c (t = 0) = 0, a Eq. (3.12) pode ser resolvida 
para a corrente i no capacitor como (Apêndice D.3) 


i(t) = 



(3.13) 


= Lp seno ot 

em que co = 1 /VlC e a corrente máxima I p é 



(3.14) 


(3.15) 


Figura 3.4 

Circuito com 
diodo e carga 
LC. 




1 ‘ 
L 4 v L 


c 4= 


(a) Diagrama do circuito 



-ti- 

(b) Formas de onda 


A taxa de crescimento da corrente é obtida a partir da Eq. (3.13) como 


di 

dt 


V s 

L 


COS (út 


(3.16) 
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e a Eq. (3.16) dá a taxa inicial de crescimento da corrente (em t = 0) como 


dd 

dt 


V s 


t = 0 


L 


A tensão v c sobre o capacitor pode ser obtida como 


(3-17) 


Vc(t) 



Vs(l 


- cos co t) 


(3.18) 


No instante em que t = tj = n V LC , a corrente i no diodo cai a zero e o capacitor á 
carregado para 2V S . As formas de onda para a tensão v L e a corrente i são mostradas na 
Figura 3.4b. 


Exemplo 3.2 

Um circuito com diodo e carga LC é mostrado na Figura 3.5a com o capacitor tendo uma tensão 
inicial Vo = 220 V, capacitância C = 20 gF e indutância L - 80 jiH. Se a chave CHi for fechada em 
t = 0, determinar (a) a corrente máxima através do diodo, (b) o tempo de condução do diodo e (c) 
a tensão de regime permanente do capacitor. 

Solução: (a) Usando a lei de Kirchhoff da tensão (LKT), pode-se escrever a equação para 
a corrente i como 


L df + C Z dt + Vc ^ = = 0 

e a corrente i com as condições iniciais de i(t = 0) = 0 e v c (t = 0) = -Vo é resolvida como 


Ht) = Vo 



sen co t 


em que 


0 ) = l/VZr = 10 6 W20 x 80 = 25000 rad/s. 


A corrente máxima I p é 



= 110 A 


Ip - Uo 


C 

L 


220 
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Figura 3.5 

Circuito com diodo 
e carga LC. 



y di 


L 


v L 


+ 



(a) Diagrama do circuito 



(b) 


Em t = t\ = K VlX, a corrente do diodo torna-se zero e o tempo de condução t\ do 


diodo é 


t\ — k V LC = k ^20 x 80 = 125,66 ps 
(c) Pode-se facilmente mostrar que a tensão no capacitor é 

1 

v c (t) = — J idt - Vo = -Uocoscof 
^ 0 


Para t = t\ = 125,66 ps, v c (t = h) = -220cos7i = 220 V. 

Um circuito com diodo e carga RLC é mostrado na Figura 3.6. Se a chave CHi for fechada 
em t - 0, pode-se usar a LKT para escrever a equação da corrente de carga i como 


v di 1 

L Tt + Rl + c 


J. 


dt + v c (t — 0) — 


(3.19) 


com as condições iniciais i(t = 0) e v c (t = 0) = Vo. A derivação da Eq. (3.19) e a divisão de ambos 
os lados por L dá 


d 2 i R di i_ 
dt 2 ' ' dt ' LC 


(3.20) 


Sob condições de regime permanente, o capacitor é carregado com a tensão da fonte V s e a corrente 
de regime permanente será zero. A componente forçada da corrente na Eq. (3.20) também será 
zero. A corrente se deve à componente natural. 
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A equação característica no domínio de Laplace s é 


2 R 1 
s *1 


e as raízes da equação quadrática (3.21) são dadas por 


(3.21) 



V J 


(3.22) 


Vamos definir duas propriedades importantes de um circuito de segunda ordem: o fator de amorte¬ 
cimento, 


a = 


R 
2 L 


(3.23) 


e a freqüência ressonante, 


_ _JL 

~ Vlc 


(3.24) 


\ CHl ^ 

+ °- 0 . [»- 

Dl 


Vc 


R 

AVW 


L 


+ 

v. 


+ 

= V, 


A substituição dessas propriedades na Eq. (3.22) dá 

S 1,2 


~ a ± A 2 - coo 


Figura 3.6 

Circuito com diodo e 
carga RLC. 


(3.25) 


A solução para a corrente, que dependerá dos valores de a e coo, seguiria um desses três possíveis 
casos: 
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Caso 1 . Se a = coo, as raízes são iguais, si = s 2 , e o circuito é chamado 
criticamente amortecido. A solução será da forma 


i(t) = (Ai + Á 2 t)e Ht 


(3.26) 


Caso 2. Se a > coo, as raízes são reais e o circuito é dito sobreamortecido. A 
solução toma a forma 


i(t) = Aie blt + A 2 e Slt 


(3.27) 


Caso 3. Se a < coo, as raízes são complexas e diz-se que o circuito é subamor- 
tecido. As raízes são 


sí, 2 = -a ± j(Or (3.28) 

em que co r é chamada freqüência ressonante amortecida e co r = vco(j- a 2 - A solução toma 
a forma 


i(t) = e at (Ai cos co r í + A 2 senco r f) (3.29) 

que é uma senoidal amortecida ou em declínio. 

Nota: As constantes Ai e A 2 podem ser determinadas a partir das condições 
iniciais do circuito. A relação a/co 0 é comumente conhecida como a razão de amortecimen¬ 
to , 8. Os circuitos de eletrônica de potência são em geral subamortecidos, de forma que a 
corrente do circuito se torne aproximadamente senoidal, para dar uma saída CA seme¬ 
lhante a uma senóide e/ou desligar um dispositivo semicondutor de potência. 

Exemplo 3.3 

O circuito RLC de segunda ordem da Figura 3.6 tem uma fonte de tensão = 220 V, indutância 
L = 2 mH, capacitância C = 0,05 jaF e resistência R = 160 O. O valor inicial da tensão no capacitor 
é Vo = 0. Se a chave CHi for fechada em t = 0, determinar (a) uma expressão para a corrente i(t ) 
e (b) o tempo de condução do diodo. (c) Desenhar um esboço de i(t ) e (d) usar PSpice para plotar 
a corrente instantânea i para R = 50 Q, 160 Q e 320 Q. 

Solução: (a) A partir da Eq. (3.23), a = R/2L = 160 x 10 3 /(2 x 2) = 40000 rad/s e da 
Eq. (3.24), coo = l/dLC = IO 5 rad/s. 

<0r = VlO 10 - 16 x 10 8 - 91652 rad/s 
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Como a < coo, esse é um circuito subamortecido e a solução é da forma 

i(t) = e~ at (Ai cos co r t + A 2 senco r f) 

Em t = G, i(t = 0) = 0 e isto dá A\ = 0. A solução torna-se 

i(t ) = e~' (J t A 2 sen co r f 


A derivada de i(t ) torna-se 


J~ t = co r cos (ú r tAie ' at - asenco r fA 2 C at 


Quando a chave for fechada em t = 0, o capacitor será uma baixa impedância e o 
indutor, uma impedância elevada. A taxa inicial de crescimento da corrente é limitada apenas pelo 
indutor L. Assim, em t = 0, o di/dt do circuito é V s /L. Portanto, 


di 

dt 


t = o 


, Vs 

= (0 r A2 = — 


que dá a constante como 


C 2 = 220 x 1000 
co rL ~ 91652 x 2 


A expressão final para a corrente i(t) é 

i(t) = 1,2 sen (91652f )c" 40000í A 

(b) O tempo de condução t\ do diodo é obtido quando t = 0. Isto é, 

corfi = n ou tí = 9 ~ 652 = 34,27ps 

(c) O esboço da forma de onda de corrente é mostrado na Figura 3.7. 

(d) O circuito para simulação com PSpice é mostrado na Figura 3.8. A listagem do 
arquivo do circuito é a seguinte: 
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Example 3.3 RLC Circuit with Diode 
.PARAM VALU = 160 
.STEP PARAM VALU LIST 50 160 320 


vs 

1 

0 

PWL (0 

R 

2 

3 

{VALU} 

L 

3 

4 

2 MH 

C 

4 

0 

0.50UF 

Dl 

1 

2 

DMOD 


.MODEL DMOD D(IS = 2.22E-15 BV=1800V) 
.TRAN 0.1US 60US 
. PROBE 
. END 


; Define parameter VALU 
; Vary parameter VALU 
IMS 220) : Piecewise linear 

; Variable resistance 


; Diode with model DMOD 
; Diode model parameter 
; Transient analysis 
; Graphics postprocessor 


A plotagem da corrente I(R) através da resistência R, com o PSpice, é mostrada 
na Figura 3.9. 


Figura 3.7 

Forma de onda da 
corrente para o 
Exemplo 3.3. 



0) r t 


Figura 3.8 

Circuito RLC para 
simulação com 
PSpice. 



(a) Circuito 


(b) Tensão de entrada 
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Exemple 3-3 A RLC Circuit with a Diode 

Date/Time run : 07/17/92 15:45:11 Temperature: 27.0 Figura 3.9 



Cl- 

14.385u, 

1.3 

. 522m 

G2 = 

0 . 000 , 


0.000 

dif = 

14.385u, 

913 

. 522m 


Plotagem para o 
Exemplo 3.3. 


3.4 DIODOS DE COMUTAÇÃO 

Se na Figura 3.2a, a chave CH^ for fechada durante o tempo t\, uma corrente será 
estabelecida através da carga; e então se a chave for aberta, deve ser fornecido um 
caminho para a corrente na carga indutiva. Isso é normalmente feito pela conexão de um 
diodo D m , como mostrado na Figura 3.10a, e esse diodo é normalmente chamado diodo de 
comutação (do inglês freewheeling diode). A operação do circuito pode ser dividida em dois 
modos. O modo 1 começa quando a chave é fechada em t = 0; e o modo 2, quando a 
chave é aberta. Os circuitos equivalentes para esses modos são mostrados na Figura 
3.10b; i\ e z '2 são definidas como as correntes instantâneas para os modos 1 e 2, respecti¬ 
vamente, sendo que t\ e t^ são as durações correspondentes a esses modos. 


Modo 1. Durante esse modo, a corrente no diodo i\, que é similar à Eq. (3.8), é 


* 1(0 


Vs 

R 


d 


e~ tR/L ) 


(3.30) 
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Figura 3.10 

Circuito com 
diodo de 
comutação. 



(a) Diagrama do circuito 


(b) Circuitos equivalentes 



Quando a chave é aberta, em t = t\ (no fim desse modo), a corrente naquele momento 
torna-se 


h = ii(t = h) = ~ (1 - e tlR/L ) (3.31) 

Se o tempo t\ for suficientemente grande, a corrente atingirá seu valor de regime perma¬ 
nente de l s = V 2 /R, que flui através da carga. 

Modo 2. Esse modo inicia-se quando a chave é aberta e a corrente de carga 
começa a fluir através do diodo de comutação D m . Redefinindo a origem do tempo no 
início do modo, a corrente através do diodo de comutação é obtida por meio de 

0 = L + Rh (3.32) 

14 L 

com a condição inicial Í 2 (t = 0) = ij. A solução da Eq. (3.32) dá a corrente de comutação 
ir = Í 2 como 


i 2 (t ) = he 


tR/L 


(3.33) 
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Essa corrente decai exponencialmente até zero em t = desde que Í 2 >> L/R. As 
formas de onda para as correntes são mostradas na Figura 3.10c. 

Exemplo 3.4 

Na Figura 3.10a, a resistência é desprezível (R = 0), a tensão da fonte = 220 V e a indutância da 
carga é L = 220 pH. (a) Desenhar a forma de onda para a corrente de carga se a chave for fechada 
por um tempo i\ = 100 ps e em seguida aberta, (b) Determinar a energia armazenada no indutor 
da carga. 


Solução: (a) O diagrama do circuito é mostrado na Figura 3.11a com uma corrente 
inicial zero. Quando a chave é fechada, em t = 0, a corrente da carga cresce linearmente e é 
expressa como 


i(t) 


V T‘ 


eem t = h, Iq = V s t\/L = 220 x 100/220 = 100 A. 

(b) Quando a chave CH\ é aberta, em um tempo t = t\, a corrente de carga começa a 
fluir através do diodo D m . Como não há elemento dissipativo (resistivo) no circuito, a corrente de 
carga permanecerá constante em Iq = 100 A e a energia armazenada no indutor será 
0,5 Lio = hl J. As formas de onda da corrente são mostradas na Figura 3.11b. 




(b) Formas de onda 


Figura 3.11 

Circuito com 
diodo e carga L. 
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Figura 3.12 

Circuito com 
diodo de 
comutação. 



(a) Diagrama do circuito 



Transformador ideal 
(b) Circuito equivalente 



(c) Circuito equivalente 


3.5 RECUPERAÇÃO DA ENERGIA ARMAZENADA 
UTILIZANDO UM DIODO 

No circuito ideal sem perdas da Figura 3.11a, a energia armazenada no indutor é mantida 
neste, porque não há resistência no circuito. Em um circuito prático é desejável melhorar 
a eficiência retornando a energia armazenada à fonte de alimentação. Isto pode ser obtido 
com a adição de um segundo enrolamento ao indutor e pela conexão de um diodo Di, 
como mostra a Figura 3.12a. 

O indutor comporta-se como um transformador. O secundário do 
transformador é conectado de forma que se v\ for positivo, v 2 será negativo em relação a 
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V\, e vice-versa. O enrolamento secundário que facilita o retorno da energia armazenada 
à fonte através do diodo Dj é conhecido como enrolamento de realimentação ou de retorno 
(do inglês feedback winding). Supondo o transformador com uma indutância de magneti¬ 
zação de L mr o circuito equivalente é como o mostrado na Figura 3.12b. 

Se o diodo e a tensão secundária (tensão da fonte) são referidos ao lado primá¬ 
rio do transformador, o circuito equivalente é como o mostrado na Figura 3.12c; i\ e z 2 
definem as correntes primária e secundária do transformador, respectivamente. 

A relação de espiras de um transformador ideal é definida como 

Ni 

a = m (3.34) 

A operação do circuito pode ser dividida em dois modos. O modo 1 inicia-se quando a 
chave CH] é fechada em t = 0; o modo 2, quando a chave é aberta. Os circuitos equiva¬ 
lentes para os modos são mostrados na Figura 3.13a; t\ e f 2 são as durações dos modos 1 
e 2, respectivamente. 

Modo 1 . Durante esse modo a chave CH\ é fechada em t = 0.0 diodo D\ é 
polarizado reversamente e a corrente através do diodo (corrente secundária) é ah = 0 ou 
h = 0. Usando a LKT na Figura 3.13a para o modo 1, U s = ( vd - Vs)/a, que dá a tensão 
reversa do diodo como 


vd = V s (l + a) 


(3.35) 


Supondo que não haja corrente inicial no circuito, a corrente primária é a mesma que a 
da chave i s , sendo expressa como 


V s = L m 


di\ 

dt 


(3.36) 


que dá 


h(t) = i s (t) = 7^ t 


(3.37) 


Esse modo é válido para 0 < t < t\ e termina quando a chave é aberta em t = t\. Ao 
término desse modo, a corrente primária torna-se 
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Figura 3.13 

Circuitos equivalentes 
e formas de onda. 


aÍ2 = 0 



Modo 1 Modo 2 

(a) Circuito equivalente 



(a) Formas de onda 
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Modo 2„ Durante esse modo a chave é aberta, a tensão sobre o indutor é 
invertida e o diodo D\ é reversamente polarizado. Uma corrente flui através do secundá¬ 
rio do transformador e a energia armazenada no indutor é devolvida à fonte. Usando a 
LKT e redefinindo a origem de tempo desse modo, a corrente primária é expressa como 


L 


m 


dh V s 

1 .. + 

dt a 


(3.39) 


com a condição inicial i\(t - 0) = Iq, podemos calcular a corrente como 


Vs 

n(t) = - . T - t + Io (3.40) 

ULm 

O tempo de condução do diodo Dj é encontrado a partir da condição i\{t = f 2 ) = 0 da 
Eq. (3.40), sendo 


ti = 


aLmlo 

~vT 


= atj 


(3.41) 


O modo 2 é válido para 0 < f < Ao término desse modo em t = f 2 , toda a energia 
armazenada no indutor L m é devolvida à fonte. As várias formas de onda para as 
correntes e tensões são mostradas na Figura 3.13b para a = 10/6. 

Exemplo 3.5 

Para o circuito de recuperação de energia da Figura 3.12a, a indutância de magnetização do 
transformador é L m = 250 pH, Ni = 10 e N 2 = 100. As indutâncias de dispersão e as resistências 
do transformador são desprezadas. A tensão da fonte é Ps - 220 V e não há corrente inicial no 
circuito. Se a chave CHi for fechada por um tempo t\ = 50 ps e em seguida aberta, (a) determinar 
a tensão reversa do diodo Di, (b) calcular o valor máximo da corrente primária, (c) calcular o valor 
máximo da corrente secundária, (d) determinar o tempo de condução do diodo D\ e (e) a energia 
fornecida pela fonte. 

Solução: A relação de espiras é a = N 2 /N 1 == 100/10 = 10. 

(a) A partir da Eq. (3.35), a tensão reversa do diodo é 


VD = V s ( 1 + a) = 220 x (1 + 10) = 2420 V 
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(b) A partir da Eq. (3.38), o valor máximo da corrente primária é 

fc.íÍ„. 220 *J|. 44A 

(c) O valor máximo da corrente secundária Io = Wa - 44/10 = 4,4 A. 

(d) A partir da Eq. (3.41), o tempo de condução do diodo é 

aLmlO rsr-r\ a a 10 r~r\r\ 

t 2 = — — = 250 x 44 x 220 = 500 V s 


(e) A energia da fonte é 



IA 1 Vc 2 

V s f^tdt = j >T ±t i 

Lm Z Lm 


A utilização da Eq. (3.38) dá 

W = 0,5L m I o = 0,5 x 250 x 10" 6 x 44 2 = 0,242 J = 242 mj 


3.6 RETIFICADORES MONOFÁSICOS 
DE MEIA-ONDA 

Um retificador e um circuito que converte um sinal CA em um sinal uni direcional. Os 
diodos são extensivamente utilizados em retificadores. O retificador monofásico de 
meia-onda é o tipo mais simples, mas ele normalmente não é utilizado em aplicações 
industriais. Entretanto, este retificador é útil na compreensão do princípio de operação 
do retificador. O diagrama do circuito com uma carga resistiva é mostrado na Figura 
3.14a. Durante o semiciclo positivo da tensão de entrada, o diodo Di conduz e a tensão 
de entrada aparece sobre a carga. Durante o semiciclo negativo da tensão de entrada, o 
diodo está em uma condição de bloqueio e a tensão de saída é zero. As formas de onda para 
as tensões de entrada e saída são mostradas na Figura 3.14b. 




Cap. 3 Circuitos e retificadores com diodos 


63 


+ v D 


D, 



"1 

— -w— 

+ 



í 


v s =V m sencot 

R < 
< 

> 

> 

> 



cot 


cot 


cot 

cot 


Figura 3.14 

Retificador 
monofásico de 
meia-onda. 


3.7 PARÂMETROS DE PERFORMANCE 

Embora a tensão de saída, como mostra a Figura 3.14b, seja CC, ela é descontínua e 
contém harmônicos. Um retificador é um processador de energia que deve dar uma 
tensão de saída CC com uma quantidade mínima de conteúdo harmônico. Ao mesmo 
tempo ele deve manter a corrente de entrada o mais senoidal possível e em fase com a 
tensão de entrada, de tal forma que o fator de potência seja aproximadamente unitário. 
A qualidade do processamento de energia de um retificador requer a determinação do 
conteúdo harmônico da corrente de entrada e da corrente e tensão de saída. Devem ser 
utilizadas as expansões em série de Fourier para encontrar os conteúdos harmônicos das 
correntes e tensões. Há diferentes tipos de circuitos retificadores e a performance de um 
retificador é normalmente avaliada em termos dos seguintes parâmetros: 

o valor médio da tensão de saída (da carga), V m édio) 

o valor médio da corrente de saída (da carga), I m édioi 

a potência média (CC) de saída. 


Pmcdio — Umediolmédio/ (3.42) 

o valor eficaz ( rms ) da tensão de saída, V rms ; 
o valor eficaz (rms) da corrente de saída, í rms ; 
a potência CA de saída. 


Pcã — Vrmslrms 


( 3 . 43 ) 
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A eficiência (ou razão ãa retificação) de um retificador, que é uma figura de mérito 
e nos permite comparar a eficácia, é definida como 


T| = 


P médio 


P, 


ca 


(3.44) 


A tensão de saída pode ser considerada como composta de dois componentes: 
(1) o valor CC e (2) o componente CA ou de ondulação (do inglês ripple). 

O valor eficaz ( rms ) do componente CA da tensão de saída é 

Vca = VCrrris ” Vmédio (3.45) 

O fator deforma , que é uma medida da forma da tensão de saída, é 

FF = (3.46) 

V médio 

O fator de ondulação (ou fator de ripple ), que é uma medida do conteúdo da 
ondulação, é definido como 


RF = 


Vca 

V médio 


(3.47) 


Substituindo a Eq. (3.45) na Eq. (3.47), o fator de ondulação pode ser expresso como 


RF = 


*\f ^ rms 

\ V médio 
V 


l 2 

J 


- 1 = 



O fator de utilização do transformador é definido como 


(3.48) 


TUF = 


Pmédio 
Vs is” 


(3.49) 


em que V s e I s são tensão e corrente eficazes (rms) do secundário do transformador, 
respectivamente. Considerar as formas de onda da Figura 3.15, na qual v s é a tensão de 
entrada senoidal, i s é a corrente instantânea de entrada e i s \ é seu componente funda¬ 
mental. 
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Se <j) for o ângulo entre os componentes fundamentais da corrente e tensão de 
entrada, <j) será chamado ângulo de deslocamento (do inglês displacement angle). O fator de 
deslocamento é definido como 


DF = cos(|) 


(3.50) 


O fator harmônico da corrente de entrada é definido como 


HF = 


hP 1/2 

iil 


Jh 

hl 

v J 


- 1 


1/2 


(3.51) 


em que I s i é o componente fundamental da corrente de entrada I s . Ambas, I s i e I s , são 
expressas aqui em rms. O fator de potência de entrada é definido como 


PF 


Vslsl 

Vsls 


COS (j) = 


hl 


COS § 


(3.52) 


V s 



Figura 3.15 

Formas de onda 
para tensão e 
corrente de 
entrada. 


O fator de crista (do inglês crest factor - CF), que é uma medida da corrente 
máxima de entrada I s (pi co y quando comparado ao seu valor eficaz (rms) I S/ é sempre de 
interesse para a especificação dos limites de corrente máxima dos dispositivos e compo¬ 
nentes. O CF da corrente de entrada é definido por 
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Notas: 

1. O fator harmônico HF é uma medida da distorção de uma forma de onda, 
também conhecido como distorção harmônica total (do inglês total harmonic 
distortion - THD). 

2. Se a corrente de entrada i s for puramente senoidal, I s 1 = h, o fator de 
potência PF será igual ao fator de deslocamento DF. O ângulo de desloca¬ 
mento (J) torna-se o ângulo de impedância 0 = tan 1 (cúL/R) para uma carga 
RL. 

3. O fator de deslocamento DF sempre é conhecido como fator de potência de 
deslocamento (do inglês displacement power factor - DPF ). 

4. Um retificador ideal deve ter r\ = 100%, V C a = 0, RF = 0, TUF = 1, HF = 
THD = 0 e PF = DPF - 1. 


Exemplo 3.6 

O retificador da Figura 3.14a tem uma carga puramente resistiva de R. Determinar (a) a eficiência, 
(b) o fator de forma, (c) o fator de ondulação, (d) o fator de utilização do transformador, (e) a 
tensão de pico inverso (PIV) do diodo Di e (f) o CF da corrente de entrada. 

Solução: A tensão média de saída Vmédio é definida como 

1 f T 

Vmédio — rp J VL(t) dt 
T J 0 


Podemos notar da Figura 3.14b que vi(t ) = 0 para T/2 < t < 


Vmédio — 


T/2 


T J Q 


V m sen co t dt 


V n 


CO T 


COS 


co T 


Mas a frequência da fonte éf - 1/T e co = 2nf Assim, 


T. Portanto, temos 
\ 

1 

) 


VWdio = — = 0,318V m 
K 

Vmédio 0,318Vm ( 3 ' 54 ) 

Imédio — r> — „ 


O valor eficaz ( rms - root mean square) de uma forma de onda periódica é definido como 
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Para uma tensão senoidal de vl(í) = V m sen coí, para 0 < t < T/2, , o valor eficaz da 
tensão de saída é 


Prms — 


I f T/2 

T J 0 


(Pm sen cot) dt 


1/2 


Vn 


= 0,5P„ 


_ Prms _ 0 ,SVm 

~ ~R~ “ R 


(3.55) 


A partir da Eq. (3.42), P mé dio = (0,318 V m ) 2 /R, e da Eq. (3.43), P ca = (0,5 V m ) Z /R. 

(a) A partir da Eq. (3.44), a eficiência r) = (0,318V m ) 2 /(0,5V m ) 2 = 40,5%. 

(b) A partir da Eq. (3.46), o fator de forma FF = 0,5P m /0,318P m = 1,57 ou 157%. 

(c) A partir da Eq. (3.48), o fator de ondulação RF = Vl,57 2 - 1 = 1,21 ou 121%. 

(d) A tensão eficaz do secundário do transformador é 


Ps = 


1 

T 



= V™ 
" ~^2 


0,707 V m 


(3.56) 


O valor eficaz da corrente secundária do transformador é o mesmo que o da carga: 

j 0,5 P m 


A especificação de potência aparente (valor volt-ampère - VA) do transformador é VA = 
Vsh = 0,707Vm x 0 f 5V m /R. A partir da Eq. (3.49) TUF = P ca /(Vsh) = 0,318 2 /(0,707 x 0,5) = 0,286. 


(e) A tensão de pico inverso PIV = P m . 

(f) I s ( pico) = Pm/R. O fator de crista CF da corrente de entrada é CF = I S ( pico)/ h = 1 /0,5 = 2. 

Nota : 1/TUF = 1/0,286 = 3,496 significa que o transformador tem de ser 3,496 vezes 
maior que aquele que está sendo utilizado para entregar potência a partir de uma tensão CA pura. 
Este retificador tem um fator de ondulação elevado, 121%; uma baixa eficiência, 40,5%; e um baixo 
TUF, 0,286. Além disso, o transformador tem de suportar uma corrente CC, resultando em um 
problema de saturação CC do núcleo do transformador. 

Considerar o circuito da Figura 3.14a com uma carga RL, como o da Figura 3.16a. 
Devido à carga indutiva, o período de condução do diodo Di se estenderá além de 180°, até que a 
corrente se torne zero em cof = n + a. As formas de onda para a corrente e a tensão são mostradas 
na Figura 3.16b. Deve ser notado que a tensão média vi do indutor é zero. A tensão média de saída é 

y n +o y 

Pmédio = sen cof d((út) = [-cos o)f ] o + a (3.57) 

ÁTÍ J Q In 

Pm M , XI 

= 2 n " t 1 " cos ^ + 0 )] 

A corrente média da carga é /médio = Pmédic/R- 
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Pode ser notado a partir da Eq. (3.57) que a tensão média (e corrente) pode ser aumenta¬ 
da fazendo-se o — 0, o que é possível com a adição de um diodo de comutação D m , como na Figura 
3.16a, com as linhas pontilhadas. O efeito desse diodo evita o aparecimento de uma tensão 
negativa sobre a carga; e como resultado, a energia magnética armazenada aumenta. Em 
t — t\ — 7 i/ 03 , a corrente do diodo Di é transferida para D m , e esse processo é chamado comutação 
de diodos; as formas de onda são mostradas na Figura 3.16c. Dependendo da constante de tempo 
da carga, a sua corrente pode ser descontínua. A corrente de carga ii será descontínua com uma 
carga resistiva e contínua com uma carga indutiva muito alta. A continuidade da corrente de carga 
dependerá de sua constante de tempo % = co L/R. 


Figura 3.16 

Retificador de 
meia-onda com 
carga RL. 


+ v D - 



(a) Diagrama do circuito 




Se a saída estiver conectada a uma bateria, o retificador pode ser utilizado como um 
carregador de baterias. Isto é mostrado na Figura 3.17a. Para v s > E, o diodo Di conduz. O ângulo 
a, quando o diodo começa a conduzir, pode ser encontrado a partir da condição 


V m sen a = E 
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que dá 


a 


sen 


E 

V m 


(3.58) 


O diodo Di será desligado quando v s < E em 

P = n - a 

A corrente de carga ii, que é observada na Figura 3.17b, pode ser encontrada a partir de 
% - E Vm seno út - E 

lL _ —.— - — - — - para a < cot < p 



(a) Circuito 


Figura 3.17 

Carregador de baterias. 



cot 


(Ot 


cot 


(b) Formas de onda 
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Exemplo 3.7 

A tensão da bateria na Figura 3.17a é E - 12 V e sua capacidade é de 100 Wh. A corrente de carga 
média deve ser Wdio = 5 A. A tensão de entrada primária é V p = 120 V, 60 Hz e o transformador 
tem uma relação de espiras de n = 2:1. Calcular (a) o ângulo de condução 6 do diodo, (b) a 
resistência R de limitação da corrente, (c) a especificação de potência Pr de R, (d) o tempo h de 
carga em horas, (e) a eficiência do retificador r| e (f) a tensão de pico inverso do diodo. 

Solução: E = 12 V, V p = 120 V, V s = V p /n = 120/2 = 60 V e V m = V2 V s = -\/2x 60 = 84,85 V. 

(a) A partir da Eq. (3.58), a = serT 1 (12/84,85) = 8,13° ou 0,1419 rad. |3 = 180 - 
8,13 = 171,87°. O ângulo de condução é 6 = (3 - a = 171,87 - 8,13 = 163,74°. 

(b) A corrente de carga média /médio é 

/médio = Vmsen^t Z _E d(cof) = _i_ (2Vm cos a + 2Ea - rcE) 

(3.59) 

= —— (2V m cos a + 2Ea - kE) 


que dá 


R = 


1 


27l/médio 


(2y m cosa + 2Ea - nE) 


—— (2 x 84,85 x cos 8,13” + 2 x 12 x 0,1419 - 7i x 12) = 4,26 £2 
271 x 5 


(c) A corrente eficaz da bateria J rm s é 

1 fP (Vmsencof - E) 2 


j 2 _ 

J-rms — 


27C 


J' 


R' 


d((út) 


2nR‘ 


L v. 


^ T / 2 

+ E 2 

2 


y 2 

(tc - 2a) + sen 2a - 4y m Ecosa 


(3.60) 


= 67,4 

ou /médio = Vô7, 4 = 8,2 A. A especificação de potência de Ré Pr - 8,2 2 x 4,26 = 286,4 W. 
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(d) A potência entregue à bateria Pmédia é 

Pmédia “ Efmédio =: 12 X 5 = 60 W 


hPmédia — 100 


OU 


100 _ 100 
P média 60 


1,667 h 


(e) A eficiência do retificador é 

- P°tência entregue à bateria __ Pmédia _ 60 

potência total de entrada ” Pmédia + Pr ~ 60 + 286,4 

(f) A tensão de pico inverso PIV do diodo é 


PIV = Vm + E 

= 84,85 + 12 = 96,85 V 


Exemplo 3.8 

O retificador monofásico de meia-onda da Figura 3.14a é conectado a uma fonte de tensão de 
P s = 120 V, 60 Hz. Expressar a tensão instantânea de saída vi(t) na série de Fourier. 

Solução: A tensão de saída do retificador vi pode ser descrita por uma série de Fourier 

como 


^L(í ) — Vmédio + y, 
n = 1 , 2 , 


(a n sen co t + b n cos cot) 


l^médio — 


CLn — 



Vm send(cof) = 


71 


r 


Vm sen (út sen ncút d (cot) 


Vm 

2 


para n = 1 
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= 0 para n = 2,4, 6 ,... 

1 f* 


1 r 1 r 

bn = A I PL cosncof d(coí) = - J Um sen cof co$ nat d((üt) 
n J o n o 


Em 1 + (-l) n 
71 1 - n 2 


para n = 2,3, 4, 


= 0 


para n = 1 


ül(í) 


Com a substituição de a n e a tensão de saída instantânea torna-se 

Vm 2Vw - - 2Vm . . 2 V m 


— + — sen cot - cos2co t + cos4co t - cosóco t + ... (3.61) 

TC 2 3tc 1571 3571 


em que V m = V 2 ~ x 120 = 169,7 V e co = 2 tc x 60 = 377 rad/s. 


3.8 RETIFICÃD0RES MONOFÁSICOS DE ONDA 
COMPLETA 

Um circuito retificador de onda completa com um transformador com derivação (tap) 
central é mostrado na Figura 3.18a. Cada metade do transformador com seu diodo 
associado age como um retificador de meia-onda e a saída de um retificador de onda 
completa é mostrada na Figura 3.18b. Como não há corrente CC fluindo através do 
transformador, não há o problema da saturação CC do núcleo do transformador. A 
tensão média de saída é 

J O T7 

Vmédio = •= f Vm sen ca t dt = - — = 0,6366 V m (3.62) 

T J o 71 

Em vez da utilização de um transformador com derivação central, poderiam 
ser usados quatro diodos, como mostrado na Figura 3.19a. Durante o semiciclo positivo 
da tensão de entrada, a potência é fornecida à carga através dos diodos D\ e D 2 . Durante 
o semiciclo negativo D 3 e D 4 conduzem. A forma de onda para a tensão de saída é 
observada na Figura 3.19b e é similar àquela da Figura 3.18b. A tensão de pico inverso de 
um diodo é apenas V m . Esse circuito, conhecido como um retificador em ponte (do inglês 
bridge rectifier), é comumente utilizado em aplicações industriais. 
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.+ V r 



+ V D2 


(a) Diagrama do circuito 



cot 


cot 

cot 


Figura 3.18 

Retificador de onda 
completa com 
transformador com 
derivação central. 


Exemplo 3.9 

Se o retificador da Figura 3.18a tiver uma carga puramente resistiva de R, determinar (a) a 
eficiência, (b) o fator de forma, (c) o fator de ondulação, (d) o fator de utilização do transformador, 
(e) a tensão de pico inverso (PIV) do diodo D\ e (f) o CF da corrente de entrada. 

Solução: #A partir da Eq. (3.62), a tensão média de saída é 

2 v 

Vniédio := —■ — Q,6366V m 

n 


e a corrente média da carga é 


fmédio 


Vmédio _ 0,6366V m 
R “ 


O valor eficaz da tensão de saída é 


Vr 


2 f T/2 

~ J (V m sen co t) 2 dt 

1 o 


1/2 


Vm 

■€ 


= 0,707V„ 


Vrms = 0,70714, 
R R 
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A partir da Eq. (3.42), Pmédio = (0,636 6V m ) 2 /R f e da Eq. (3.43), P c a = (0,70 7V m ) 2 /R. 

(a) A partir da Eq. (3.44), a eficiência r| = (0,6366V m ) 2 /(0,707V w ) 2 = 81%. 

(b) A partir da Eq. (3.46), o fator de forma FF = 0,707V%/0,6366V m = 1,11- 

(c) A partir da Eq. (3.48), o fator de ondulação RF = Vl,ll 2 -1 = 0,482 ou 48,2%. 

(d) A tensão eficaz do secundário do transformador V s = V m /VÜT - 0,707V m . 


Figura 3.19 

Retificador de onda 
completa em ponte. 




O valor eficaz da corrente secundária é I s = 0 ,5V m /R. A especificação de potência 
aparente do transformador é VA = 2 V s Is = 2 x 0,707V W x 0,5Vm/R. A partir da Eq. (3.49), 


TUF = 


0,6366 2 

2 x 0,707 x 0,5 


= 0,5732 = 57,32% 


(e) A tensão de pico inverso, PIV = 2V m . 

(f) Is (pico) = Vm/R e Is = 0,707V m /R- O fator de crista CF da corrente de entrada 
é CF = Jsípico/ís = 0,707 = V2. 

Nota: A performance de um retificador de onda completa é significativamente melhor, se 
comparada com aquela do retificador de meia-onda. 
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Exemplo 3.10 

O retificador da Figura 3.18a tem uma carga RL. Usar o método da série de Fourier para obter as 
expressões da tensão de saída vl(í). 

Solução: A tensão de saída do retificador pode ser descrita por uma série de Fourier 
(que é revisada no Apêndice E) como 


VL,(t) — Vmédio + 

n = 2, 4, 


(a n cos (út + b n sen n(út) 


em que 


1 í 2íI 2 f K 

Vmédio = ^ vi(t) d((út) = — J Vm sen (út d((út) = 


2k 


2V n 


n 


CLn 


1 [ 2n ,2 f n 

= ~ J o VL cos n(üi d((út) = — J Vm sen (út cos n(út d((út) 


4V„ 


K (n “ 1)(W + 1} 


i ç 271 2 r 71 

bn = -_ } vL sen n(ot d(cot ) = - J V m sen (út sen n(út d((út) = 0 

0 TC 0 

Com a substituição dos valores de a n e b n , a expressão da tensão de saída é 

2V m 4 Vm 4 Vm 4 V m 

VUO = “zr “ cos2(út - —- cos4co t - cosóco t - ... 

TC 2tc 15tc 357C 


(3.63) 


Nota: A saída de um retificador de onda completa contém apenas harmônicos pares e o 
segundo harmônico é o mais dominante, sendo sua freqüência de 2/(= 120 Hz). A tensão de saída 
na Eq. (3.63) pode ser obtida pela multiplicação do espectro da função de chaveamento; isto é 
explicado no Apêndice C. 


Exemplo 3.11 


Um retificador monofásico em ponte que alimenta uma carga indutiva muito alta, como uma 
máquina de corrente contínua (motor CC), é mostrado na Figura 3.20a. A relação de espiras do 
transformador é unitária. A carga é tal que o motor possui uma corrente de armadura sem 
ondulação I a , como na Figura 3.20b. Determinar (a) o fator harmônico HF da corrente de entrada e 
(b) o fator de potência PF de entrada do retificador. 








76 


Eletrônica de Potência - Circuitos , Dispositivos e Aplicações Cap. 3 


Solução: Normalmente um motor CC é uma carga altamente indutiva e age como um 
filtro na redução da ondulação da corrente através deste. 


Figura 3.20 

Retificador de 
onda completa 
em ponte com 
motor CC como 
carga. 



(a) Diagrama do circuito 



(b) Formas de onda 


(a) As formas de onda para a corrente e tensão de entrada do retificador encontram-se 
na Figura 3.20b. A corrente de entrada pode ser expressa em uma série de Fourier como 


h(t) = /médio + X ( ãn cos n(0t + bn sen ncot) 
n = 1,3,... 


onde 


1 ç 2k . 1 r 2n 

/médio = J i\(t) d((Ot) = J I\ d(Ot) 
2n J o 271 J o 


0 


a-n 


i 2 f n 

í h(t) cos ncot d((út ) = — I Ia cos ncút d (cot) = 0 
n J o n o 


1 c 2k 2 f 71 

b n = - h(t) sen n(út d(cof) = — I a sen ncot d((õt) 

K J 0 n A 


2 r 71 
rc o 


4/fl 


Com a substituição dos valores de a n e b n , a expressão para a corrente de entrada é 
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* 1(0 = 


4 la r 

n 


sen (út sen 3 o út sen 5co t 

— — + -- + ——- + ... 


v j 

O valor eficaz do componente fundamental da corrente de entrada é 


hl = = 0,90 Ia 


n a/2~ 


O valor eficaz da corrente de entrada é 


(3.64) 


L = 


Ia 


5 ” TC a/2 
A partir da Eq. (3.51), 

HF = THD = 



fl 1 

2 

f 11 

2 

(i) 

2 

fl ] 

2 

1 + 


+ 


+ 


+ 


+ ... 


3 


5 


7 


9 i 


- 

V J 


v ) 


V ) 


V ) 

_ 


11/2 


= Ia 


\2 


0,90 


- 1 


1/2 


= 0,4843 ou 48,43% 


(b) O ângulo de deslocamento <j) = 0 e o fator de deslocamento DF = cos § = 1. A partir 
da Eq. (3.52), o fator de potência PF = (hi/h) cos <j) = 0,90 (indutivo). 


3.9 RETIFICÃDOR MONOFÁSICO DE ONDA COMPLETA 
COM CARGA RL 

Com uma carga resistiva, a corrente de carga é idêntica em forma à tensão de saída. Na 
prática, a maioria das cargas é indutiva até certo ponto e a corrente de carga depende dos 
valores da resistência R e da indutância L da carga. Isto é mostrado na Figura 3.21a. Uma 
bateria de tensão E é adicionada ao circuito para o desenvolvimento de equações genera¬ 
lizadas. Se v s = V m sen (út = ^Í2 V s sen (út é a tensão de entrada, a corrente da carga ii 
pode ser encontrada a partir de 

L djf + rí l + E = ^Vs sento t 


que tem uma solução da forma 

il = sen ((út - Ô) + Aie~ (K/L)í - ~ (3.65) 

em que a impedância da carga Z = [R 2 + (coL) 2 ] 1/2 e o ângulo da impedância da carga 
0 = tan _1 (toL/R). 
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Figura 3.21 




Caso 1: corrente de carga contínua. A constante A\ na Eq. (3.65) pode ser 
determinada a partir da condição co t = n, ii = h. 


Ai 


r E <2 Vs , 

h + R~^r sen0 




(R/L)(n/(ú) 


J 


A substituição de Ai na Eq. (3.65) dá 


<2V S 


IL = 


z 


sen (cot - 9) + 


E <2 V s 

^ + R _ Z SenW 


, (R/L) (tc/co - t ) 


Sob condições de regime permanente, i[ ((út = 0) = ii((út = tc). Isto é, ii((út = 0) = Ij. 
Aplicando essa condição, obtém-se o valor de 1 i como 


EÜV S _ 1 + e -( R/L )» /m ) £ 

7i - z senG ^ ^ g _ ( r/l )(*/<») 


R 


para li > 0 


(3.66) 


que, após a substituição na Eq. (3.66) e simplificação, dá 


IL 


<2V S 


z 


sen (cot - 0) + 


1 - e 


-(R/L)(7t/to) 


sen 6 e 


~{R/L)t 


E 

R 


(3.67) 


para 0 < cot < n e ii > 0 
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O valor eficaz da corrente do diodo pode ser encontrado a partir da Eq. (3.67) como 


Ir = 


X 

2 71 


f K 2 

J ÍL d((út) 

** A 


1/2 


e a corrente eficaz de saída pode então ser determinada pela combinação da corrente 
eficaz de cada diodo, como 


j /T 2 j 2 1/2 nr T 

frms — (Ir + I r ) — v2 Z r 

A corrente média do diodo pode também ser encontrada a partir da Eq. (3.67) como 

1 f 71 

Id = 7T~ J h d((út) 

2n J o 

Caso 2: corrente de carga descontínua. A corrente de carga flui apenas 
durante o período a < (út < (3. Os diodos iniciam a condução em cot = a, dado por 

-1 E 
a = sen ~- 


Em (út = a, ii((út) = 0 e a Eq. (3.65) dá 

E <2V S 


Ai = 


R 


Z 


sen (a - 0) 


, (R/L )(a/co) 


que, após a substituição na Eq. (3.65), dá a corrente de carga 


IL 


V2 Vs 

z 


sen (cot - 0) + 


TiVs 


R 


sen (a - 0) 


, (R/L)(a/t) 


Em (út = (3, a corrente cai a zero e ii((út = P) = 0. Isto é. 


V2 V s 

z 


sen (p - 0) + 


E ^2V S 


R 


sen (a - 0) 


e (R/L)(a - p)co _ q 


(3.68) 
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(3 pode ser determinado a partir dessa equação transcendental por um método interativo 
de solução (tentativa e erro), discutido na Seção 6.5 (p. 245). Inicia-se com (3 = 0 e 
aumenta-se seu valor de uma quantidade muito pequena até que o lado esquerdo dessa 
equação se torne zero. 

A corrente eficaz do diodo pode ser encontrada a partir da Eq. (3.68) como 



A corrente média do diodo pode também ser encontrada a partir da Eq. (3.68) como 



Exemplo 3.12 

O retificador monofásico em onda completa da Figura 3.21a tem L = 6,5 mH, R = 2,5 Q e E = 10 
V. A tensão de entrada éV s = 120 V em 60 Hz. (a) Determinar (1) a corrente de carga de regime 
permanente h em t = 0, (2) a corrente média do diodo Id, (3) a corrente eficaz do diodo I r e (4) 
a corrente eficaz de saída I Y ms - (b) Usar o PSpice para plotar a corrente instantânea de saída íl. 
Supor os parâmetros do diodo IS = 2.22E -15, BV = 1800V. 

Solução: Não se sabe se a corrente de carga é contínua ou descontínua. Supor que a 
corrente de carga é contínua e prosseguir a solução. Se a suposição não estiver correta, a corrente 
de carga será zero; então mudar para o caso da corrente de carga descontínua. 

(a) R - 2,5 D, L = 6,5 mH, / = 60 Hz, co = 2n x 60 = 377 rad/s, V$ = 120 V, 
Z = [R 2 3 4 + (coL) 2 ] 1/2 = 3,5fle0 = tan”’(coL/R) = 44,43°. 

(1) A corrente de carga de regime permanente em co t - 0, h = 32,8 A. Como 
I\ > 0, a corrente de carga é contínua e a suposição está correta. 

(2) A integração numérica de ii na Eq. (3.67) dá a corrente média do diodo como 
Id = 19,61 A. 

2 

(3) Por integração numérica de ii entre os limites cot = 0 e n, obtém-se a corrente 
eficaz do diodo como I r = 28,5 A. 

(4) A corrente eficaz de saída I T ms - ^2" I r = ^2~ x 28,50 = 40,3 A. 

Notas: 

1. Ii tem um valor mínimo de 25,2 A em co t = 25,5° e um valor máximo de 51,46 A 
em co t = 125,25°. h torna-se 27,41 A em cot = 0 e 48,2 A em cot - 0 + n. 
Portanto, o valor mínimo de h ocorre aproximadamente em cot = 0. 
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2. A ação de chaveamento dos diodos torna não-lineares as equações para as cor¬ 
rentes. Um método numérico de solução para as correntes do diodo é mais eficaz 
que as técnicas clássicas. Um programa de computador é utilizado para resolver 
h, ld e Ir pela utilização da integração numérica. Os estudantes devem ser estimu¬ 
lados a verificar os resultados desse exemplo e a apreciar a utilidade da solução 
numérica, especialmente na resolução de circuitos de diodos com equações não-li- 
neares. 

(b) O retificador monofásico em ponte para simulação em PSpice é mostrado na Figura 
3.22. A listagem do arquivo do circuito é a que se segue: 


Example 3-12 
VS 1 0 

L 2 3 

R 3 4 

VX 4 5 

Dl 1 2 

D2 5 0 

D3 0 2 

D4 5 1 

.MODEL DMOD 
.TRAN 1US 
.PROBE 
.END 


Single-Phase Bridge Rectifie 
SIN (0 169. 7V 60Hz) 

6.5MH 
2.5 

DC 10V ;Voltage source 

DMO D 

DMO D 

DMOD 

DMO D 

D(IS-2.22E-15 BV=180 OV) 

32MS 16.667MS 


with RL load 


to measure the output curent 
; Diode model 


; Diode model parameters 
; Transient analysis 
; Graphics postprocessor 


A plotagem em PSpice da corrente instantânea de saída ii é mostrada na Figura 
3.23, que dá li - 31,83 A 



Figura 3.22 

Retificador monofásico em 
ponte para simulação em PSpice. 
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Figura 3.23 

Plotagem PSpice 
para o Exemplo 
3 . 12 . 


Example 3“12 Single-Phase Bridge-Rectifier a with R-L load 
Date/Time run: 07/17/92 15:53: 17 Temperature: 27.0 



Cl = 

22 

. 7 4 7 m, 

50, 

, 179 

C2 = 

16 

.667m, 

31, 

, 824 

dif = 

= 6. 

0800m, 

18, 

,355 


3.10 RETIFICADORES POLIFÁSICOS EM ESTRELA 

Vimos na Eq. (3.62) que a tensão média de saída, que poderia ser obtida de retificadores 
monofásicos de onda completa, era 0,6366 V m e esses retificadores seriam utilizados em 
aplicações para um nível de potência de até 15 kW. Para potências de saída mais 
elevadas, retificadores trifásicos e polifásicos são utilizados. A série de Fourier da tensão de 
saída dada pela Eq. (3.63) indica que a saída contém harmônicos e que a freqüência do 
componente fundamental é duas vezes a freqüência da fonte (2 f). 

Na prática, normalmente é utilizado um filtro para reduzir o nível dos harmô¬ 
nicos na carga; e o tamanho do filtro diminui com o aumento da freqüência dos harmô¬ 
nicos. Além da maior potência de saída dos retificadores polifásicos, a freqüência 
fundamental dos harmônicos também aumenta e é q vezes a freqüência da fonte ( qf ). 
Esse retificador é também conhecido como retificador em estrela. 
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Di 



Figura 3.24 

Retificadores 

polifásicos. 



(b) Formas de onda 


O circuito retificador da Figura 3.18a pode ser estendido para múltiplas fases, 
tendo enrolamentos polifásicos no secundário do transformador, como mostrado na 
Figura 3.24a. Este circuito pode ser considerado como q retificadores monofásicos de 
meia-onda e é um retificador de meia-onda. O diodo kth conduzirá durante o período em 
que a tensão da fase kth for maior que a das outras fases. As formas de onda para as 
tensões e correntes são observados na Figura 3.24b. O período de condução de cada 
diodo é 2n/q. 

Pode-se notar da Figura 3.24b que a corrente que flui através dos enrolamen¬ 
tos secundários é unidirecional e contém um componente CC. Apenas um enrolamento 
secundário fornece corrente em um tempo específico e, como resultado, o primário tem 
de ser conectado em triângulo a fim de eliminar o componente CC do lado da entrada do 
transformador. Isto minimiza o conteúdo harmônico da corrente primária de fase. 

Supondo uma onda cossenoidal de n/q a 2n/q, a tensão média de saída para 
um retificador de q fases é dada por 
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V médio 


j %/q 


2n/q J o 


n ji 

Vm cos cot d(cof) = V m ^ sen — 

71 ü 


(3.69) 




rms — 


2 Ç n/í 1 2 ? 

— 7 “ Vm cos z (út d((út) 

2n/q J o 


1/2 


= V t 


m 


2k 


k 1 2n 

— + — sen - - 
q 2 q 




1/2 


(3.70) 


Se a carga for puramente resistiva, a corrente máxima através de um diodo será 
l m = V m /R e o valor eficaz da corrente de um diodo (ou corrente secundária do 
transformador) poderá ser encontrado como 


h = 


. n/q 


í lm COS Z (Of d(Cút) 

2 k j o 


1/2 


Lm 


2k 


71 1 2k 

- + õ sen - 

q 2 q 


1/2 


Vrms 

R 


(3.71) 


Exemplo 3.13 

Um retificador trifásico em estrela tem uma carga puramente resistiva com R ohms. Determinar (a) 
a eficiência, (b) o fator de forma, (c) o fator de ondulação, (d) o fator de utilização do 
transformador, (e) a tensão de pico inverso PIV de cada diodo e (f) a corrente máxima através de 
um diodo, se o retificador estiver fornecendo /médio = 30 A a uma tensão de saída de 
Umédio — 140 V. 

Solução: Para um retificador trifásico q = 3 nas Eqs. (3.69), (3.70) e (3.71). 

(a) A partir da Eq. (3.69), Umédio = 0,8237S/ m e /médio = 0,827y m /R. Da Eq. (3.70), 
V rms = 0,84068V m e í, ms = 0.840681 ' m /K. Da Eq. (3.42), P mé dio = (0,82 7/ m ) Z /R; da Eq. (3.43) 
Pca = (0,840648 Vmj^/R e da Eq. (3.44) a eficiência é 


(0,827y m ) 2 

(0,84068V m ) 2 


= 96,77% 


(b) A partir da Eq. (3.46), o fator de forma FF = 0,84068/0,827 = 1,0165 ou 101,65%. 

(c) A partir da Eq. (3.48), o fator de ondulação RF = V1,0165 2 - 1 = 0,1824 = 18,24%. 

(d) Da Eq. (3.56), a tensão eficaz do secundário do transformador, V s = 0,707V m . Da Eq. 
(3.71), a corrente eficaz do secundário do transformador. 
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ls = 0,4854 Im = 


0,4854F ffl 

R 


A especificação de potência aparente, VA do transformador, para q - 3 é 


VA = 3 Vsh = 3 x 0,707Vm x 


0,48 54V W 

R 


A partir da Eq. (3.49), 


TUF = 


0,827 2 _ 

3 x 0,707 x 0,4854 


= 0,6643 


(e) A tensão de pico inverso de cada diodo é igual ao valor máximo da tensão secundá¬ 
ria entre fases. Os circuitos trifásicos são revisados no Apêndice A (p. 743). A tensão entre fases (ou 
tensão de linha) é a 13 vezes a tensão de fase (ou tensão fase-neutro) e assim o PIV = ^3 V m . 

(f) A corrente média através de cada diodo é 


2 f K/< 1 1 71 

Id = i I m cos d((üt) = Im ~ sen — (3.72) 

2n J o n q v 7 

Para q = 3, Id = 0,2 757I m . A corrente média através de cada diodo é Id = 30/3 = 10 A, 
e isto dá a corrente máxima como I m = 10/0,2757 = 36,27 A. 


Exemplo 3.14 

(a) Expressar a tensão de saída do retificador de q fases da Figura 3.24a na série de Fourier. 

(b) Se q = 6, V m = 170 V e a freqüência da rede for/= 60 Hz, determinar o valor eficaz 
do harmônico dominante e sua freqüência. 

Solução: (a) As formas de onda para q pulsos são mostradas na Figura 3.24b e a 
freqüência da saída é q vezes a do componente fundamental ( qf ). Para encontrar as constantes da 
série de Fourier, integra-se de -n/q a n/q e as constantes são 


0 

1 r n/c \ 

—— V m cos co t cos ncot d((út) 

n/q J - K/q 

qVm í sen[(n - l)n/q] sen [(n + l) n/q] 

7c[ n - 1 77 + 1 

qVm (n + l) sen [(77 - l)n/q] + (n - 1) sen [(77 + 

2 1 

77-1 


l)n/q] 


n 
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Após a simplificação e com a utilização de relações trigonométricas, obtém-se 
sen (A + B) = sen A cosB + cos A senB 


e 


sen (A — B ) = sen A cos B - cos A sen B 


obtém-se 


a n — 


2 qVm 
n(n 2 - 1) 


f 

n sen 
V 


nn 

8 


n 

COS — 


8 


nn n 

cos — sen — 

q q 


(3.73) 


Para um retificador com q pulsos por ciclo, as harmônicas da tensão de saída são: 
qth, 2qth, 3qth Aqth e a Eq. (3.73) é válida para n = 0, 1 q, 2q, 3 q. O termo sen (nn/q) = sen ti = 0, e 
a Eq. (3.73) torna-se 


-2 qVm 

an — o 

n(n - 1) 


nn n 

cos — sen — 

q q 


O componente CC é encontrado fazendo-se n = 0 e é 


T , ao a n 

VWdio = -r- = Vm - L sen - 

2 ti q 


(3.74) 


que é a mesma da Eq. (3.69). A série de Fourier da tensão de saída vi é expressa como 


vi(t) = y + 2. cosncof 

n = q,2q, ... 


Com a substituição do valor de obtém-se 


í7 71 

vl = V m ^ sen - 


TC 


I 


n~ q,2q, ... 


2 nn 

0 - cos — cos ncof 

M 2 - 1 í 


(3.75) 


(b) Para q = 6, a tensão de saída é expressa como 


v L (t) = 0,9549P m 


1 + — cos 6co t 
35 


143 


cos 12cot + ... 


(3.76) 


O sexto harmônico é o dominante. O valor eficaz de uma tensão senoidal é 
1AÍ2 vezes sua amplitude máxima, e o valor eficaz do sexto harmônico é 
y 6 = 0,9549 Vm x 2/(35 x V2) = 6,56 A e sua freqüência é/6 = 6 f - 360 Hz. 
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3.11 RETIFICADORES TRIFÁSICOS EM PONTE 

Um retificador trifásico em ponte é comumente utilizado em aplicações de alta potência 
e é mostrado na Figura 3.25. Este é um retificador em onda completa . Ele pode operar com 
ou sem transformador e dá uma ondulação de seis pulsos na tensão de saída. Os diodos 
são numerados na ordem da seqüência de condução e cada um conduz por 120°. A 
seqüência de condução para os diodos é 12,23, 34,45, 56 e 61. O par de diodos que estiver 
conectado entre aquele par das fases da alimentação que tiver a maior tensão instantânea 
de fase a fase conduzirá. A tensão fase a fase (ou de linha) é V3~ vezes a tensão de fase de 
uma fonte trifásica conectada em Y (ou estrela). As formas de onda e tempos de condu¬ 
ção dos diodos aparecem na Figura 3.26. 


Primário 

a 




Figura 3.25 

Retificador trifásico 
em ponte. 


A tensão média de saída é encontrada a partir de 

2 f n// 6 I — 

Vmédio = 7 77 J Y3 Vm COSO) t d((út) 

Zn/ò J o 

3V7 (3 ' 77) 

= - Vm = l,654V m 

n 

em que V m é a tensão máxima de fase. A tensão eficaz de saída é 
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lm = 


Se a carga for puramente resistiva, a corrente máxima através de um diodo será 
a [3 V m /R e o valor eficaz da corrente no diodo será 


Ir = 


► 71/6 


í 3 Vm COS 2 (útd((út) 

2 %/6 J 0 


1/2 


= L 


m 


" 1 

( n 

1 

2k ] 


K 

A 

+ 2 

sen — 

6 > 



1/2 


(3.79) 


= 0,5518/, 


m 


e o valor eficaz da corrente secundária do transformador. 


Is 


8 r 71/6 9 7 

— ím COS Z 03/ d((út) 

2n J 0 


1/2 


= I 


m 


" 2 

f 71 

1 

271 ^ 


— 


— 

sen — 


71 

6 

2 

6 


L 

V 


) 

- 


1I/2 


(3.80) 


= 0,7804J m 


onde I m é a corrente máxima secundária de fase. 
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Diodos em 1 56 l 61 i 12 i 23 , 1 34 i 45 

condução r T T T T T 



cot 


cot 



Figura 3.26 

Formas de onda e 
tempos de 
condução dos 
diodos. 


Exemplo 3.15 

Um retificador trifásico em ponte tem uma carga puramente resistiva de R. Determinar (a) a 
eficiência, (b) o fator de forma, (c) o fator de ondulação, (d) o fator de utilização do transformador, 
(e) a tensão de pico inverso (PIV) de cada diodo e (f) a corrente máxima através de um dos diodos. 
O retificador fornece /médio = 60 A, a uma tensão de saída de Vmédio = 280,7 V, e a freqüência da 
fonte é 60 Hz. 

Solução, (a) A partir da Eq. (3.77), Vmédio = 1,654 Vm e /médio =: 1/654V^/P. Da Eq. 
(3.78), Vrms = l,6554í/ m e I rms = l,6554V m /R. Da Eq. (3.42), P mé dio = (1,654 V m f/R, da Eq. (3.43), 
Pca = 1,6554 Vm) 2 /R, e da Eq. (3.44), a eficiência é 


(l,6 54V m ) 2 

(l,6554V' m ) 2 


99,83% 
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(b) A partir da Eq. (3.46), o fator de forma FF = 1,6554/1,654 = 1,0008 = 100,08%. 

(c) A partir da Eq. (3.48), o fator de ondulação RF = VhOOOS 2 -! = 0,04 = 4%. 

(d) A partir da Eq. (3.57), a tensão eficaz do secundário do transformador ccV s = 0,707V m . 
A partir da Eq. (3.80), a corrente eficaz do secundário do transformador é 

h = 0,7804/m = 0,7804 x V3 ~ 

A especificação de potência aparente do transformador é 

VA = 3V s Is = 3 x 0,707V m x 0,7804 x VÍ" ~ 


A partir da Eq. (3.49), 


TUF = 


_ 1,654 2 _ 

3 x V3 x 0,707 x 0,7804 


= 0,9542 


(e) A partir da Eq. (3.77), a tensão máxima de fase-neutro é V m = 280,7/1,654 = 169,7 V. 
A tensão de pico inverso de cada diodo é igual ao valor máximo da tensão fase a fase secundária, 
PIV = V3 V m = Vã" x 169,7 = 293,9 V. 

(f) A corrente média através de cada diodo é 

d r 71/6 2 TC 

Id = — Im coscofd(G)f) = Im - sen 7 = 0,3183í m 

2k j 0 71 6 

A corrente média através de cada diodo é Id = 60/3 = 20 A e, portanto, a corrente 
máxima é I m = 20/0,3183 = 62,83 A. 

Nota: Esse retificador tem performance consideravelmente melhor, se comparada àquela 
do retificador polifásico de seis pulsos da Figura 3.24. 


3.12 RETIFICADOR TRIFÁSICO EM PONTE COM CARGA RL 

As equações obtidas na Seção 3.9 podem ser aplicadas para determinar a corrente de 
carga de um retificador trifásico com uma carga RL (similar à da Figura 3.17a). Pode-se 
notar a partir da Figura 3.26 que a tensão de saída se toma 
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Vab = 66 V 2 ~ Vab .sen cot para “ > cof > 7 ™ 

v) O 

onde V fl / 7 é a tensão eficaz de fase a fase (ou de linha) da entrada. A corrente de carga i\ 
pode ser determinada a partir de 


L "77 + Rii + E = V2~ sen cof 
aí 


que tem uma solução da forma 


v2 . . 

zl = ——— sen (co t - 


+ Aie ~ (R/L)t - | 


(3.81) 


onde a impedância da carga Z = [R 2 + (coL ) 2 ] 172 e o ângulo da impedância da carga 
0 = tan -1 (coLAR). A constante Ai na Eq. (3.81) pode ser determinada a partir da condi¬ 
ção: em cot = tc/3, ii = Jj. 


A T t £ <2 Vab (n 

A ' = h + R-—~ sen 3 


, (jR/L)(7t/3co) 


A substituição de /3q na Eq. (3.81) dá 

'JlVab . , fr E 

zl = —— sen (cof - 0 ) + I\ + -- 


<2V a b n 
Z Sen 3 


g(R/L)(n/(ú - £) (3 82) 


Sob condições de regime permanente, Z£(cof = 2tc/3) = ^(cof = tc/3). Isto é, z^(coí 
2tc/3) = 1\. Aplicando esta condição, obtém-se o valor de I] como 


V 2 T Vab sen (2re/3 - 6 ) - sen (n/ 3 - e)e~ (R/L)(,t/3(a) _ E 
Z ~ i _ e -(R/L)(it/3u) R 


para h > 0 (3. 


que, após a substituição na Eq. (3.82) e simplificação, dá 


V2T Vab T , ( \ sen (27i/3 - 0) - sen (7C/3 

IL = -7T- sen (COf - 0 ) +- 1 - 




1 - e 


- (R/L) (71/03) 


para 7 i /3 < co t < 2n/3 e zl > 0 
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Exemplo 3.16 

O retificador trifásico de onda completa da Figura 3.25a tem uma carga de L = 1,5 mH, R - 2,5 ü 
e E = 10 V. A tensão de linha de entrada é V a b = 208 V, 60 Hz. (a) Determinar (1) a corrente de 
carga de regime permanente h em co t = n/3, (2) a corrente média de um dos diodos Id, (3) a 
corrente eficaz de um dos diodos I r e (4) a corrente eficaz de saída í rm s. (b) Usar PSpice para plotar 
a corrente de saída instantânea ii. Supor os parâmetros dos diodos iguais a IS=2.22E-15, 
BV-1800V. 

Solução: (a) R = 2,5 Q, L = 1,5 mH, / = 60 Hz, co = 2n x 60 = 377rad/s, 
Vab = 208 V, Z = [R 2 + (coL) 2 ] 172 = 2,56 Í2 e 0 = tan _1 ((o L/R) = 12,74°. 

(1) A corrente de carga de regime permanente em co t = n/3, h - 105,85 A. 

(2) A integração numérica de íl na Eq. (3.84) dá a corrente média de um dos diodos como 
Id = 36,27 A. Como h > 0, a corrente de carga é contínua. 

(3) Por integração numérica de i l entre os limites co t = n/3 e 2n/3, obtém-se a corrente eficaz 
de um dos diodos como l r = 62,71 A. 

(4) A corrente eficaz de saída í r ms = Vã "Ir = = VT x 62,71 = 108,62 A. 

(b) O retificador trifásico em ponte para a simulação em PSpice é mostrado na Figura 
3.27. A listagem do arquivo do circuito é a que se segue: 
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Example 

3.16 

Three 

-Phase Bridge Reciti 

fier with TL load 

VAN 

8 

0 

SIN 

(0 

169.7V 60HZ) 



VBN 

2 

0 

SIN 

(0 

169.7V 60HZ 0 

0 

1200EG) 

VCN 

3 

0 

SIN 

(0 

169.7V 60HZ 0 

0 

2400EG) 

L 

6 

7 

1.5 MH 





R 

4 

6 

2.5 





VX 

7 

5 

DC 

10V 

; Voltage source 

to measure the output current 

VY 

8 

1 

DC 

OV 

; Voltage source 

to measure the input current 

Dl 

1 

4 

DMO D 




; Diode model 

D3 

2 

4 

DMO D 





D5 

3 

4 

DMOD 





D2 

5 

3 

DMO D 





D4 

5 

1 

DMOD 





D6 

5 

2 

DMOD 





.MODEL 

DMO D 

D {IS = 

2.22E-15 BV=1800V) 


; Diode model parameters 

.TRAN 

10US 

2 5MS 

16. 

. 667MS 10US 


; Transient analysis 

IPROBE 






; Graphics postprocessor 

.options 

ITL5=0 abstol = 1. OOOn reltol 

= .01 vntol = l.OOOm 

.END 









A plotagem do PSpice para a corrente instantânea de saída ip é mostrada na 
Figura 3.28, que dá li = 104,89 A. 


Figura 3.27 

Retificador trifásico em 
ponte para a simulação 
com PSpice. 



5 
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Figura 3.28 

Plotagem do 
PSpice para o 
Exemplo 3.16. 


Example 3"12 Three-Phase Bridge Rectifier with RL load 
Date/Time run: 07/17/92 16:02:36 Temperature: 27.0 

112A 


108A 


104A 


100A 

300V 



— 

1 

r~ - 

1 

1 

- r 

1- 

— 

— 

— 

— 



1 

1 

LJ 

L_\_ 


_ 

-V- 



i - i 

! 

i-- 

j - 

i - 

i- i 

i- - 

i- 


l~°1 (VX) 


280V f 


260V i 


240V 

16ms 17ms 
o V (4,7 ) 



18ms 19ms 


2 0ms 21ms 
Time 


22ms 


2 3ms 


24ms 


2 5ms 


Cl = 

18.062m, 

104 

.885 

C2 = 

19.892m, 

110 

.911 

dif = 

-1.8300m / 

-6. 

0260 


3.13 PROJETOS DE CIRCUITOS RETIFICADORES 

O projeto de um retificador envolve a determinação dos valores nominais dos diodos 
semicondutores. Os valores nominais dos diodos retificadores são normalmente especi¬ 
ficados em termos de corrente média, corrente eficaz, corrente máxima e tensão de pico 
inverso. Não há procedimentos padronizados para o projeto, mas é necessário deter¬ 
minar as formas das correntes e tensões dos diodos. 


Figura 3.29 
Filtros CC. 
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L 


—i 

n. ry^f-y\ . 




O f 1 I 

" + 




v s = V mSen<Bt C, ~ 

z 

Retificador 





......*o 


+ 


Figura 3.30 
Filtros CA. 


Nota-se nas Eqs. (3.61), (3.63) e (3.76) que a saída dos retificadores contêm 
harmônicos. Os filtros são utilizados para alisar a saída de tensão CC dos retificadores e 
são conhecidos como filtros CC. Os filtros CC são usualmente dos tipos L, C e LC, como 
mostrado na Figura 3.29. Devido à ação de retificação, a corrente de entrada do retifica- 
dor também contém harmônicos, e um filtro CA é utilizado para filtrar alguns dos 
harmônicos do sistema de alimentação. O filtro CA é normalmente do tipo LC, como o da 
Figura 3.30. Em geral o projeto do filtro requer a determinação das amplitudes e freqüên- 
cias dos harmônicos. As etapas envolvidas no projeto de retificadores e filtros são 
explicadas através dos exemplos. 


Exemplo 3.17 

Um retificador trifásico em ponte alimenta uma carga altamente indutiva de forma que a corrente 
média da carga seja /médio = 60 A e o conteúdo de ondulação, desprezível. Determinar as especi¬ 
ficações dos diodos se a tensão fase-neutro da fonte de alimentação, conectada em estrela, for 120 
V a 60 Hz. 

Solução: As correntes através dos diodos são mostradas na Figura 3.31. A corrente 
média de um dos diodos Id = 60/3 = 20 A. A corrente eficaz é 


Ir = 


1 r 71 2 

~Z~~ J /médio d((0t) 
271 J n/3 


1/2 


/médio 

V3 


= 34,64 A 


A tensão de pico inverso, PIV = f3V m = V3" x fl x 120 = 294 V. 

Nota: O fator de fl é usado para converter o valor de eficaz em máximo. 

Exemplo 3.18 

A corrente através de um diodo é mostrada na Figura 3.32. Determinar (a) a corrente eficaz e 
(b) a corrente média do diodo, se t\ = IOOjlls, ti = 350 fis, fe = 500 (is, f= 250 Hz, f s = 5 kHz, 
Im = 450 Ae Ia = 150 A. 
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Figura 3.31 

Corrente através dos 
diodos. 


a ‘ 

71 2 

•d2 3 c 

K K 4n 

J 1 3 

r 

1 

1 . . 

1 

1 

.i 

a 

w 


_ 


1 

1 >d4 | 



1 

•d5 


1 *d6 







(a) O valor eficaz é definido como 

1= 1 J (J m sen co s í) 2 d< 

T J o 


tfn + In ) ,/Z 




T J t 2 


onde C0s = 2 tc/ s = 31415,93 rad/s, t\ = 7t/co s = lOOjise T = 1//. 

r _ ii/2 


~ í (Im sen co st) 2 dt 
1 0 



50,31 A 


l rt 3 y ._ 

Irl — ^ I hdt = Ia V/(f3 - Í2) 
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Figura 3.32 

Formas de onda da 
corrente. 


A substituição das equações (3.86) e (3.87) na Eq. (3.85) dá o valor eficaz como 


J 2 mfh r 2 rn 

—2— + Ia ~ 


1/2 


= (50,31 2 + 29,05) 1/2 = 58,09 A 


(3.88) 


(b) A corrente média é encontrada a partir de 


Id = 


-u" 

T J o 


f 1 1 

J ( Im sen COs t ) d t + —; J Ia d t 

A T J t 2 


= Ul + Id2 


onde 


1 f tl 

Idi = 7= (Im sen co s t)dt = 
1 J o 


hnl 

nf s 


Iâ2 = “ J Iadt = I a f (Í3 “ Í2) 

1 fo 


(3.89) 

(3.90) 


Portanto, a corrente média torna-se 


/médio = ljR j- + Iaf(t3 - ti) = 7,16 + 5,63 = 12,79 A 


Exemplo 3.19 

O retificador monofásico em ponte é alimentado por uma fonte de 120 V, 60 Hz. A resistência da 
carga é R = 500 £1 Calcular o valor do indutor em série L que limitará o valor eficaz da ondulação 
da corrente I ca a menos de 5% de imédio. 
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Solução: A impedânda da carga é 


Z = R+j (tuúL) = Vr 2 + (ncoL) 2 j*«_ (3.91) 


e 


0 n = tan 


-1 ncoL 
R 


(3.92) 


e a corrente instantânea é 


WO — fmédio 


7i Vr 2 + (ncoL) 2 


1 

3 


COS (2(OÍ - 02) + 


x 

15 


COS (40)í - 02) ... 


(3.93) 


onde 


Rnédio — 


Pmédio 


R 


2V ot 

rcR 


A Eq. (3.93) dá o valor eficaz da ondulação da corrente como 


(4 V m f 

f 1 1 

2 (4 V m f 

f 1 ^ 

2tc 2 [R 2 + (2<oL) 2 ] 

3 

V ) 

27t 2 [K 2 + (4coL) 2 ] 

15 

V y 


Considerando apenas o harmônico de mais baixa ordem (n = 2), temos 


lca 


4 Vm 

V27c~Vr 2 + (2co L) 2 



l 3 J 


Utilizando o valor de Imédio e após a simplificação, o fator de ondulação é 


RF = = 0/4714 = = 0,05 

Imédio Vl + (2C0L/R) 

Para R = 500 £2 e / = 60 Hz, o valor da indutância é obtido como 0,4714 2 = 0,05^[1 + 
(4 x 60 x 7TL/500) 2 ], e isto dá L = 6,22 H. 

Pode-se notar a partir da Eq. (3.93) que uma indutância na carga oferece uma alta 
impedância para as correntes harmônicas e age como um filtro na redução dos harmônicos. 
Entretanto, essa indutância introduz um atraso de tempo da corrente de carga em relação à tensão 
de entrada; e no caso de um retificador monofásico de meia-onda, um diodo de comutação é 
necessário para fornecer um caminho para essa corrente indutiva. 
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Exemplo 3.20 

Um retificador monofásico em ponte é alimentado a partir de uma fonte de 120 V, 60 Hz. A 
resistência da carga é R = 500 £2. (a) Projetar um filtro C de tal forma que o fator de ondulação da 
tensão de saída seja menor que 5%. (b) Com o valor do capacitor da letra (a), calcular a tensão 
média da carga VYnédio • 

Solução: Quando a tensão instantânea v s da Figura 3.33a é maior que a tensão instantâ¬ 
nea do capacitor v c , os diodos (D\ e D 2 ou D 3 e D 4 ) conduzem, e o capacitor é então carregado a 
partir da rede de alimentação. Se a tensão instantânea da rede v s cair abaixo da tensão instantânea 
do capacitor v c , os diodos (Di e D 2 ou D 3 e D 4 ) estarão reversamente polarizados e o capacitor C e 
descarregará através da resistência de carga R. A tensão do capacitor v c varia entre um mínimo 
Vc(min) e um máximo Uc(max)- Isto é mostrado na Figura 3.33b. 

Supor que t\ seja o tempo de carga e 1 2 o tempo de descarga do capacitor Ce . O circuito 
equivalente durante a carga é observado na Figura 3.33c. O capacitor carrega quase instantanea¬ 
mente com a tensão de alimentação v s . O capacitor C e será carregado com o valor máximo da 
tensão de alimentação V m , de tal forma que v c (t = t\) — V m . A Figura 3.33d mostra o circuito 
equivalente durante a descarga. O capacitor descarrega exponencialmente através de R. 

~r J ii dt + v c (t = 0) + Rii = 0 
Ce 

que, com uma condição inicial de v c (t = 0) = V m , dá a corrente de descarga como 

Vm -t/RCe 

i L = T e 

A tensão de saída (ou do capacitor) vl durante o período de descarga pode ser encon¬ 
trada a partir de 


VL(t ) = Rii = Vm e 


-t/RCe 


A tensão de pico a pico da ondulação VV(pp) pode ser encontrada a partir de 
Vr( pp) = vi(t = fi) - VL(t = t 2 ) = V m - V m e- h/RC ‘ = Vm(l - e~ f2/RC ) 


(3.94) 


Como e 1 = 1 - x, a Eq. (3.94) pode ser simplificada para 


Ur(pp) - V m 


1 - 1 + 


h 

RC e 


V m t2 Vn 


RC e IfRCe 
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Figura 3.33 

Retificador monofásico 
em ponte com filtro C. 



(b) Formas de onda do retificador de onda completa 


Di D 2 




(d) Descarga 


Portanto, a tensão média da carga VAédio é dada por 

y médio =Vm- = V m - (3.95) 

Assim, o valor eficaz da ondulação da tensão de saída V ca pode ser encontrado, aproxi¬ 
madamente, a partir de 
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Vca = 


Vi 


r( pp) 


v„ 


2 V 2 4 V 2 fRCe 


O fator de ondulação RF pode ser encontrado a partir de 
Uca V m 4 fRCe 1 


RF = 


VWdio 4 V2 fRCe Vm (4 fRCe - 1) ■v/2" (4 fRCe - 1) 


que pode ser resolvido para Q: 


G = 


1 

4/R 


1 + 


V2 RF 


1 


1 + 


1 


4 x 60 x 500 | ’ V2~ x 0,05 

(b) A partir da Eq. (3.95), a tensão média da carga Umédio é 

169,7 


126,2 pF 


Umédio — 169,7 


4 x 60 x 500 x 126,2 x 10" 


= 169,7 - 11,21 - 158,49 V 


(3.96) 


Exemplo 3.21 

Um filtro LC, como mostra a Figura 3.29c, é utilizado para reduzir o conteúdo de ondulação da 
tensão de saída em um retificador monofásico em onda completa. A resistência de carga é 
R = 40 £2, a indutãncia de carga é L = 10 mH e a freqüência da rede é 60 Hz (ou 377 rad/s). (a) 
Determinar os valores de L e e C e de forma que o fator de ondulação da tensão de saída seja 10%. (b) 
Usar o PSpice para calcular os componentes de Fourier da tensão de saída vi. Supor os parâmetros 
IS=lE-25, BV=1000V. 

Solução: (a) O circuito equivalente para os harmônicos é mostrado na Figura 3.34. Para 
facilitar a passagem do rc-ésimo harmônico da ondulação de corrente através do capacitor de filtro, 
a impedância da carga tem de ser muito maior que a do capacitor. Isto é, 

Vr 2 + (m dL ) 2 » -Ar 

n(úCe 

Essa condição geralmente é satisfeita pela relação 

Vr 2 + (wcoL) 2 = -A (3.97) 

TKtàCe 

e, sob esta condição, o efeito da carga será desprezível. O valor eficaz do rc-ésimo componente 
harmônico que aparece na saída pode ser encontrado usando-se a regra do divisor de tensão, e isto 
é expresso como 


Uon 


- l/(n(úC e ) 

T7 _ 

-1 

(ruúLe) — l/(ncoCe) 

v n — 

(no) 2 Le Ce — 1 


(3.98) 
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Figura 3.34 

Circuito equivalente para os 
harmônicos. 


L e 

X L = ncoL e 




+ 


Von(nco) 


A quantidade total da tensão de ondulação devido a todos os harmônicos é 


Vc 


I * 

« = 2,4, 6,... 


2 

on 


1/2 


(3.99) 


Para um valor específico de P C a e com o valor de C e da Eq. (3.97), o valor de L e pode ser 
calculado. É possível simplificar o cálculo considerando-se apenas os harmônicos dominantes. A 
partir da Eq. (3.63), observa-se que o segundo harmônico é o dominante e seu valor eficaz é 
V 2 = 4 V m /(e V2 n), e o valor CC, Vmédio = 2V m /n. 

Para n = 2, as Eqs. (3.98) e (3.99) dão 


Pca - V*2 = 


-1 

(2C0) 2 LeCe - 1 


V 2 


O valor do capacitor de filtro C e é calculado a partir de 


Vr 2 + (2coL) 2 = 


10 

2 ( 0 Ce 


ou 


c e - 


_ 10 _ 

4tc/ V R 2 + (4tc/L) 2 


326 pF 


A partir da Eq. (3.47) o fator de ondulação é definido como 


RF 


Vca = Vq 2 
V médio 17 méd io 


tirar 

1/2 _ __ 1 _ 

Vmédio (47C/) 2 L e C e ~ 1 


<2 _ 1 _ 

3 [(471 f ) Z Le Ce - 1] 


= 0,1 


ou (4 ji f) 2 leCe - 1 = 4,714 eLe = 30,83 mH. 







Cap. 3 Circuitos e retificadores com diodos 


103 


(b) O retificador monofásico em ponte para a simulação com o PSpice é mostrado na 
Figura 3.35. A listagem do arquivo do circuito é a que se segue: 


Example 
VS 1 

LE 3 

CE 7 

RX 8 

L 5 

R 7 

VX 6 

VY 1 

Dl 2 

D2 4 

D3 0 

D4 4 

.MODEL 
.TRAN 
. FOUR 
.options 
. END 


3-21 Single-Phase 
0 SIN (0 169. 

8 30.83MH 

4 326UF 

7 8 0M 

6 10MH 

5 40 

4 DC OV 

2 DC OV 

3 DMO D 
0 DMO D 
3 DMO D 
2 DMOD 

DMOD D {IS=2.22E- 
10US 5 OMS 33MS 
120HZ V(6.5) 

ITL5 = 0 abstol = 


Bridge Rectifier with LC Filter 
7V 6 OHZ) 


; Used to converge the solution 


Voltage source to measure the output current 
;Voltage source to measure the input current 
; Diode models 


15 BV=1800V) ; Diode model parameters 

50US ; Transient analysis 

; Fourier analysis of output voltage 
l.OOOn reitol = .01 vntol = l.OOOm 



Figura 3.35 

Retificador 
monofásico em ponte 
para a simulação 
com PSpice. 


Os resultados da simulação com o PSpice para a tensão de saída V(6,5) são 
mostrados a seguir: 


FOURIER COMPONENTS OF TRANSIENT RESPONSE V (6,5) 


DC COMPONENT = 1. 
HARMONIC FREQUENCY 

140973E+02 

FOURIER 

NORMALIZED 

PHASE 

NORMALIZED 

NO 

(HZ) 

COMPONENT 

COMPONENT 

(DEG) 

PHASE (DEG) 

1 

1.2 00E + 02 

1.304E+01 

1.OOOE+OO 

1.038E+02 

0 . OOOE + OO 

2 

2.400E+02 

6.496E-01 

4.981E-02 

1.236E+02 

1.988E+01 

3 

3.600E+02 

2.277E-01 

1.746E-02 

9.226E+01 

-1.150E+01 

4 

4.800E+02 

1.566E-01 

1.2 01E-02 

4.875E+01 

-5.501E+01 

5 

6.000E+02 

1.274E-01 

9.767E-03 

2.232E+01 

-8.144E+01 
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(continuação) 

6 7.200E+ 

7 8.400E+ 

8 9.600E+ 

9 1.080E+ 


02 

1.020E-01 

7 

02 

8.27 2E-02 

6 

02 

6.982E-02 

5 

03 

6.015E-02 

4 


. 822E-03 8.358E 

. 343E-03 1.997E 

. 354E-03 1.061E 

. 612E-03 3.436E 


+ 00 

-9.540E + 01 

o 

o 

+ 

-1.018E+02 

+ 00 

-1.048E+02 

+ 00 

-1.072E+02 


e comprovam o projeto. 


Exemplo 3.22 

Um circuito LC como o mostrado na Figura 3.30 é utilizado para reduzir os harmônicos da corrente 
de entrada no retificador monofásico em onda completa da Figura 3.20a. A corrente de carga não 
tem ondulação e seu valor médio é l a . Se a freqüência da rede for / = 60 Hz (ou 377 rad/s), 
determinar a freqüência ressonante do filtro de forma que a corrente harmônica total de entrada 
seja reduzida para 1% da componente fundamental. 

Solução: O circuito equivalente para o n-ésimo componente harmônico é mostrado na 
Figura 3.36. O valor eficaz do n-ésimo harmônico da corrente que aparece na rede é obtido pela 
utilização da regra do divisor de corrente. 


l/(ncoC; ) 

r 

1 

(hcdL; ) - 1/(ncoC?) 

hi — 

(nco) 2 Li Ci - 1 


(3.100) 


em que I n é o valor eficaz do n-ésimo harmônico da corrente. A corrente harmônica total na linha 
de alimentação é 


lh 


V/2 




e o fator harmônico da corrente de entrada (com o filtro) é 


r = 


lh 

hl 


I 


r Ijn ^ 

h 

v J 


1/2 


(3.101) 


C i 



n (neo) 


Figura 3.36 

Circuito equivalente para 
a corrente harmônica. 
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A partir da Eq. (3.64), h = 4I a /^2 nel n = 4/„/(V2~ wt) para «=3, 5,7,... A partir das Eqs. 
(3.100) e (3.101) obtém-se 


r = 


1 


n = 3, 5, 7 , 



\2 




- S 


_1_ 

n 2 [(rm) 2 LiCi - 1 f 


h 


(3.102) 


Isto pode ser resolvido para o valor de Li Q. Para simplificar os cálculos, considera-se 
apenas o terceiro harmônico, 3[(3 x 2 x n x 60) 2 Li Q - 1] = 1/0,01 = 100 ou Li Q = 28,84 x 10“ 6 , e 
a freqüência do filtro é l/VZ7c7 = 193,02 rad/s, ou 30,72 Hz. Supondo que Q = 1500 jliF, obtém-se 
U = 17,893 mH. 

Nota: O filtro CA geralmente é sintonizado na freqüência harmônica envolvida, mas ele 
requer um projeto cuidadoso para evitar a possibilidade de ressonância com o sistema elétrico de 
potência. A freqüência ressonante do terceiro harmônico da corrente é 377 x 3 = 1131 rad/s. 


3-14 TENSÃO DE SAÍDA COM FILTRO LC 

O circuito equivalente de um retificador em onda completa com um filtro LC é mostrado 
na Figura 3.37a. Supor que o valor de C e seja muito grande, tal que sua tensão seja livre 
de ondulação, com um valor médio de ^ 0 (CC)- L e é a indutância total, incluindo a 
indutância da fonte ou da rede, e geralmente é colocada no lado da entrada, para agir 
como uma indutância CA em vez de um filtro CC. 



cot 


cot 


Figura 3.37 

Tensão de saída 
com filtro LC. 


Se Vmédio f° r menor que V m , a corrente ip começará a fluir em a, que é dado por 

^médio = Vm sen OC 


que dá 
















106 


Eletrônica de Potência - Circuitos , Dispositivos e Aplicações Cap . 3 


-1 Umédio -1 

a = sen ——— = sen x 


V; 


m 


onde x = Vmédic/Vm- A corrente de saída ii é dada por 


dÍL 

Le = —rr = vm Sen Oòt — v médio 
Clt 


que pode ser resolvida para ip. 


I çm 

h = y~ J (Vm sen (út - Umédio) d((0t) 

Lp nr. 


—p- (cosa - cosooí) - (co t - a) para cof > a 

C0L3 ®L t . 


(3.103) 


O valor cof = (3 no qual a corrente k cai a zero pode ser encontrado a partir da condição 

k = («f = P)' 


cos (3 + xp = cos a + xa 


(3.104) 


A Eq. (3.104) pode ser resolvida para p por iteração. Uma vez que os valores de a e P são 
conhecidos, a corrente média da carga I m éd io pode ser determinada a partir da Eq. 
(3.103). Para V méd io = 0, a corrente máxima que pode fluir através do retificador é 
/pico = V m /(úL e . Normalizando I m édio em relação a I p j CO , obtém-se 


fmédio _ toLg /médio _ _2_ f ^ ^ ^ ^ ^ 

/pico Vm 2,71 a Vm 


(3.105) 


Normalizando / rms em relação a / p i C o^ obtém-se 


írms 


ípico 


00 L e / 


e Ums 


V, 


m 


2_ 

2n 


í( 


(úLe 

Vm 


V 


IL 


d((òt) 


1/2 


(3.106) 


Como a e P dependem da relação de tensão x, as Eqs. (3.105) e (3.106) são dependentes 
apenas de x. A Tabela 3.1 mostra os valores de /médio/^pico e frms/^pico em função da 
relação de tensão x. 
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Tabela 3.1 Corrente de carga normalizada. 


X 

(%) 

/médio//pico 
(%) 

/rms/ /pico 
(%) 

a 

(graus) 

p 

(graus) 

0 

36,34 

47,62 

0 

180 

5 

30,29 

42,03 

2,97 

150,62 

10 

25,50 

37,06 

5,74 

139,74 

15 

21,50 

32,58 

8,63 

131,88 

20 

18,09 

28,52 

11,54 

125,79 

25 

15,15 

24,83 

14,48 

120,48 

30 

12,62 

21,48 

17,46 

116,21 

35 

10,42 

18,43 

20,49 

112,24 

40 

8,53 

15,67 

23,58 

108,83 

45 

6,89 

13,17 

26,74 

105,99 

50 

5,48 

10,91 

30,00 

103,25 

55 

4,28 

8,89 

33,37 

100,87 

60 

3,27 

7,10 

36,87 

98,87 

65 

2,42 

5,51 

40,54 

97,04 

70 

1,72 

4,13 

44,43 

95,43 

75 

1,16 

2,95 

48,59 

94,09 

80 

0,72 

1,96 

53,13 

92,88 

85 

0,39 

1,17 

58,21 

91,71 

90 

0,17 

0,56 

64,16 

90,91 

95 

0,04 

0,16 

71,81 

90,56 

100 

0 

0 

90,00 

90,00 


Exemplo 3.23 

A tensão eficaz de entrada para o circuito da Figura 3.37a é 120 V, 60 Hz. (a) Se a tensão CC de 
saída for Vmédio = 100 V com uma corrente /médio = 10 A, determinar os valores da indutãncia 

L e , a, (3 e J r ms- (b) Se /médio — 5 A e L e - 6,5 mH, usar a Tabela 3.1 para determinar os valores de 

Vmédio, a, p e Zrms* 

Solução: 0 ) = 2n x 60 = 377rad/s, V s = 120 V, V m = ^Í2 x 120 = 169,7 V. 

(a) A relação de tensão x = Vmédk/Vm = 100/169,7 = 58,93%; a = sen _1 (*) = 36,1°. A 

resolução da Eq. (3.104) para p dá o valor deste como 99,35°. A Eq. (3.105) dá a relação de 
corrente /médio//pico = 3,464%. Assim, /pico = /médio/ 0,03464 = 288,67 A. O valor necessário de 
indutãncia é 


Le 


Vn 


(CO/pico) 


169,7 

377 x 288,67 


1,56 mH 














108 


Eletrônica de Potência - Circuitos , Dispositivos e Aplicações Cap. 3 


A Eq. (3.106) dá a relação de corrente hms/ Jpico = 7,466%. Assim, l rm s = 0,07466 x Zpi co 
0,07466 x 288,67 = 21,55 A. 

(b) Le = 6,5 mH, ípko = V m /(coL e ) = 169,7/(377 x 6,5 mH) = 69,25 A. 

ímedio 5 r -7 

y = WT = 69^25 = 7 ' 22/ ° 


Utilizando interpolação linear, obtém-se 

(Xn +1 - Xn)(y ~ yn) 


X = Xn + 


= 40 + 


P - pw + 



yn + 1 — yn 


(45 

- 40) (7,22 - 

8,53) 


6,89 - 8,53 


= 0, 

,4399 x 169,7 

- 74,i 

(a n 

+ i - a n ){y - 

yn) 

(26,74 - 23,58) (7,22 

> -r - 

6,89 - 

- 8,53 

(P« 

+ 1 - PnXy - 

yn) 


= 43,99% 


J/n + 1 “ yn 


. 108.83 + 005.» - W83)(7,22 - 8,53) , . 

6,89 x 8,53 


Jrms _ , (Zn + l — Zn)(y — yn) 

- -- — Z n H- 

i pico yn + 1 — yn 


= 15,67 + ° 3 - 17 -* 0 67I ?S - 8331 = 13,67% 
6,89 x 8,53 


Assim, Irms = 0,1367 x Jpico = 0,1367x 69,25 A = 9,47 A. 
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3.15 EFEITOS DAS INDUTÂNCIAS DA 
FONTE E DA CARGA 

Na obtenção das tensões de saída e nos critérios de performance dos retificadores, 
supôs-se que a fonte não tinha indutâncias e resistências. Em um transformador e em 
uma rede de alimentação práticos sempre há a presença delas e a performance dos 
retificadores é ligeiramente modificada. O efeito da indutância da fonte, que é mais 
significativo que o da resistência, pode ser explicado com referência na Figura 3.38. 


L-3 



Figura 3.38 

Retificador trifásico 
em ponte com 
indutâncias da fonte. 



O diodo com a tensão mais positiva conduzirá. Considerar o ponto cof = k em 
que as tensões v ac e v \j C são iguais, como mostra a Figura 3.38. A corrente I m éd\o ainda está 
fluindo através do diodo Dj. Devido à indutância L\, a corrente não pode cair a zero 
imediatamente e a transferência de corrente não pode ocorrer em uma base instantânea. 
A corrente z^i diminui, resultando em uma tensão induzida sobre L-[ de + vn e a tensão 
de saída torna-se Vi = v ac + vn. Ao mesmo tempo a corrente através do diodo D 3 , i ^3 
aumenta desde o zero, induzindo uma tensão igual sobre L 2 de - V]j _, e a tensão de saída 
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torna-se v L = v bc - v L2 . O resultado é que as tensões de anodo dos diodos D\ e D 3 são 
iguais; e ambos os diodos conduzem por um certo período chamado ângulo de comutação 
ou sobreposição , p (do inglês overlap ). Essa transferência de corrente de um diodo para 
outro é chamada comutação. A reatância correspondente à indutância é conhecida como 
reatância de comutação. 

O efeito dessa sobreposição consiste em reduzir a tensão média de saída dos 
conversores. A tensão sobre L 2 é 


VL2 



(3.107) 


Supondo um crescimento linear da corrente i de 0 a I m édio ( ou um ài/dt constante - 
Ai?At ), pode-se escrever a Eq. (3.107) como 

vnAt - L 2 Ai (3.108) 


e isso é repetido seis vezes em um retificador trifásico em ponte. Utilizando a Eq. (3.108), 
a redução da tensão média devido às indutâncias de comutação é 


U s 


1 

T 


2(vn + via + vl 3) At = 


2/(Li + L 2 + E 3 ) Ai 


= 2 f (Li + L 2 + L 3 ) /médio 


(3.109) 


Se todas as indutâncias forem iguais e L c = L\ = L 2 = L 3 , a Eq. (3.109) torna-se 


Vx — 6 / L c Imédio 


(3.110) 


em que/ é a freqüência da rede de alimentação em hertz. 

Exemplo 3.24 

Um retificador trifásico em ponte é alimentado a partir de uma fonte conectada em estrela de 208 V, 
60 Hz. A corrente média da carga é 60 A e a ondulação é desprezível. Calcular a redução 
percentual da tensão de saída devido à comutação se a indutância da rede, por fase, for 0,5 mH. 

Solução: L c = 0,5 mH, F s = 208/^3 = 120 V,/= 60 Hz, Wdio = 60 A e 7 m = ^2 x 120 = 
169,7 V. A partir da Eq. (3.77), Vmédio = 1,654 x 169,7 = 280,7 V. A Eq. (3.110) dá a redução da 
tensão de saída. 
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V x = 6 x 60 x 0,5 x 10“ 3 x 60 = 10,8 V ou 10,8 x = 3,85% 

280,7 


e a tensão efetiva de saída é (280,7 - 10,8) = 266,9 V. 

Exemplo 3.25 

Os diodos no retificador monofásico de onda completa da Figura 3.19a têm um tempo de recupe¬ 
ração reversa de t rr - 50 ps, com tensão eficaz de entrada V s = 120 V. Determinar o efeito do 
tempo de recuperação reversa na tensão média de saída se a freqüência da rede for (a )f s = 2 kHz 
e (b)/ s = 60 Hz. 


Solução: O tempo de recuperação reversa afeta a tensão de saída do retificador. No 
retificador de onda completa da Figura 3.19a, o diodo Di não estará desligado em cot = 7 ü; ao 
contrário, ele continuará conduzindo até t = 7t/co + t rr . Como resultado do tempo de recuperação 
reversa, a tensão média de saída será reduzida e a forma de onda desta é mostrada na Figura 3.39. 



Figura 3.39 

Efeito do tempo de 
recuperação reversa na 
tensão de saída. 


Se a tensão de entrada for v = V m sen cot = V2~ V s sen cot, a redução na tensão média 
de saída será 


T/ 2 ç trr 2V m 

Vrr = ™ Vm sen (0 1 dt - —— 
T J o T 


COS CO t 
CD 


trr 

0 


(3.111) 


Vm 

71 


(1 - COS CO trr) 


V m = V2 = 'ã x 120 = 169,7 V 


Sem o tempo de recuperação reversa, a Eq. (3.62) dá a tensão média de saída Vmédio = 
0,6366= 108,03 V. 
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(a) Para t rr = 50 ps e/s = 2000 Hz, a redução da tensão média de saída é 

V rr = (1 “ COS 2nfs t rr ) 

= 0,061 Vm = 10,3 V ou 9,51% de Pmédio 

(b) Para t rr = 50 jlls ef s = 60 Hz, a redução da tensão média de saída é 

V rr = —— (1 ~ COS 2nfs trr) = 5,65 X 10 °V m 
TC 

= 9,6 x 10" 3 V ou 8,88 x 10“ 3 % de Vmédio 

Nota : O efeito de t rr é significativo para fontes de alta freqüência; para o caso de fonte 
normal de 60 Hz, seu efeito pode ser considerado desprezível. 


RESUMO 

Neste capítulo, vimos as aplicações dos diodos semicondutores de potência na ação de 
comutação, recuperando energia de cargas indutivas e na conversão de sinais CA em CC. 
Há diferentes tipos de retificadores, dependendo das conexões dos diodos e do 
transformador de entrada. Os parâmetros da performance dos retificadores foram defi¬ 
nidos, mostrando que as performances dos retificadores variam com seus tipos. Os 
retificadores geram harmônicos que entram nas cargas e na linha de alimentação; e esses 
harmônicos podem ser reduzidos por filtros. As performances dos retificadores podem 
também ser influenciadas pelas indutâncias da fonte e da carga. 
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QUESTÕES DE REVISÃO 

3.1 O que é a constante de tempo de um circuito RL? 

3.2 - O que é a constante de tempo de um circuito RC? 

3.3 O que é a freqüência ressonante de um circuito LC? 

3.4 O que é o fator de amortecimento de um circuito RLC? 

3.5 Qual é a diferença entre a freqüência ressonante e a freqüência ressonante amortecida de 
um circuito RLC? 

3.6 O que é um diodo de comutação e qual é o seu propósito? 

3.7 O que é a energia armazenada em um indutor? 

3.8 Como a energia armazenada é recuperada por um diodo? 

3.9 O que é a relação de espiras de um transformador? 

3.10 O que é um retificador? Qual é a diferença entre um retificador e um conversor? 

3.11 Qual é a condição de bloqueio de um diodo? 

3.12 Quais são os parâmetros de performance de um retificador? 

3.13 Qual é o significado do fator de forma de um retificador? 

3.14 Qual é o significado do fator de ondulação de um retificador? 

3.15 O que é a eficiência de uma retificação? 

3.16 Qual é o significado do fator de utilização de um transformador? 

3.17 O que é o fator de deslocamento? 

3.18 O que é o fator de potência de entrada? 

3.19 O que é o fator harmônico? 

3.20 Qual é a diferença entre um retificador de meia-onda e um de onda completa? 

3.21 Qual é a tensão média de saída de um retificador monofásico de meia-onda? 

3.22 Qual é a tensão média de saída de um retificador monofásico de onda completa? 

3.23 Qual é a freqüência fundamental da tensão de saída de um retificador monofásico de 
onda completa? 

3.24 Quais são as vantagens de um retificador trifásico sobre um monofásico? 

3.25 Quais são as desvantagens de um retificador polifásico de meia-onda? 
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3.26 Quais são as vantagens de um retificador trifásico em ponte sobre um retificador hexafá- 
sico em estrela? 

3.27 Quais são os propósitos dos filtros em circuitos retificadores? 

3.28 Quais são as diferenças entre filtros CC e CA? 

3.29 Quais são os efeitos das indutâncias da fonte na tensão de saída de um retificador? 

3.30 Quais são os efeitos das indutâncias da carga na saída do retificador? 

3.31 O que é a comutação dos diodos? 

3.32 O que é o ângulo de comutação de um retificador? 



3.1 As formas de onda de corrente de um capacitor são mostradas na Figura P3.1. Determinar 
as correntes média, eficaz e máxima do capacitor. 


Figura P3.1 



3.2 As formas de onda da corrente que flui através de um diodo são mostradas na Figura 
P3.2. Determinar as correntes média, eficaz e máxima do diodo. 


Figura P3.2 



3.3 


Um circuito com diodo é mostrado na Figura P3.3 com R — 22 Q. e C = 10 pF. Se a chave 
CHi for fechada em t = 0, determinar a expressão para a tensão sobre o capacitor e a 
perda de potência no circuito. 
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Figura P3.3 


3.4 Um circuito com diodo é mostrado na Figura P3.4 com R = 10 O, L = 5 mH e 
V s = 220 V. Se uma corrente de carga de 10 A estiver fluindo através do diodo de 
comutação D m e a chave CHi for fechada em t = 0, determinar a expressão para a corrente 
i através da chave. 




Figura P3.4 


3.5 Se o indutor no circuito da Figura P3.4 tiver uma corrente inicial de 7o, determinar a 
expressão para a tensão sobre o capacitor. 

3.6 Se a chave CHi da Figura P3.6 for fechada em t — 0, determinar a expressão para (a) a 
corrente que flui através da chave i(t ) e (b) a taxa de crescimento da corrente di/dt. (c) 
Esboçar i(t) e di/dt. (d) Qual é o valor inicial de di/dt ? Para a Figura P3.6e, encontrar 
somente o di/dt inicial. 

3.7 O circuito de segunda ordem da Figura 3.6 tem tensão da fonte = 220 V, indutância 
L = 5 mH, capacitãncia C = 10 pF e resistência R = 22 O. A tensão inicial do capacitor é 
Vo = 50 V. Se a chave for fechada em t — 0, determinar (a) uma expressão para a corrente 
e (b) o tempo de condução do diodo. (c) Esboçar i(t ). 

3.8 Para o circuito de recuperação de energia da Figura 3.12a, a indutância de magnetização 
do transformador é L m = 150 pH, JVi = 10 e N 2 = 200. As indutâncias de dispersão e 
resistências do transformador são desprezíveis. A tensão da fonte é V s = 200 V e não há 
corrente inicial no circuito. Se a chave CF7] for fechada por um tempo t\ - 100 ps e depois 
aberta, (a) determinar a tensão reversa do diodo D 1 , (b) calcular a corrente primária 
máxima, (c) calcular a corrente secundária máxima, (d) determinar o tempo pelo qual o 
diodo Di conduz e (e) determinar a energia fornecida pela fonte. 
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Figura P3.6 
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3.9 Um retificador monofásico em ponte tem uma carga puramente resistiva R = 10 D, a 
tensão máxima da rede é V m = 170 V e a sua freqüência éf = 60 Hz. Determinar a tensão 
média de saída do retificador se a indutância da fonte for desprezível. 

3.10 Repetir o Problema 3.9 se a indutância da fonte por fase (incluindo a indutância de 
dispersão do transformador) for L c = 0,5 mH. 

3.11 Um retificador hexafásico em estrela tem uma carga puramente resistiva de R = 10 D, 
tensão máxima da rede V m = 170 V e freqüência / = 60 Hz. Determinar a tensão média de 
saída do retificador se a indutância da fonte for desprezível. 

3.12 Repetir o Problema 3.11 se a indutância da fonte por fase (incluindo a indutância de 
dispersão do transformador) for L c = 0,5 mH. 

3.13 Um retificador trifásico em ponte tem uma carga puramente resistiva de R = 100 D, e é 
alimentado a partir de uma rede de 280V, 60Hz. O primário e o secundário do 
transformador de entrada são conectados em estrela. Determinar a tensão média de saída do 
retificador se as indutâncias da fonte forem desprezíveis. 

3.14 Repetir o Problema 3.13 se a indutância da fonte por fase (incluindo a indutância de 
dispersão do transformador) for L c = 0,5 mH. 

3.15 O retificador monofásico em ponte da Figura 3.19a é utilizado para fornecer uma tensão 
média de Umédio = 400 V a uma carga resistiva de R = 10 Í1 Determinar as especificações 
de tensão e corrente dos diodos e do transformador. 

3.16 Um retificador trifásico em ponte é utilizado para fornecer uma tensão média de 
Vmédio - 750 V a uma corrente sem ondulação de /médio = 9000 A. O primário e o secun¬ 
dário do transformador são conectados em estrela. Determinar as especificações de cor¬ 
rente e tensão dos diodos e do transformador. 
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3.17 O retificador monofásico da Figura 3.18a tem uma carga RL. Se a tensão máxima de 
entrada for V m = 170 V, a freqüência da rede for / = 60 Hz e a resistência da carga 
R = 15 O, determinar a indutância L para limitar a corrente harmônica da carga a 4% do 
valor médio /médio- 

3.18 O retificador trifásico em estrela da Figura 3.24a tem uma carga RL. Se a tensão secundá¬ 
ria máxima por fase for V m = 170 V a 60 Hz e a resistência da carga for R = 15 Q, 
determinar a indutância L para limitar a corrente harmônica de carga a 2% do valor 
médio /médio- 

3.19 A tensão da bateria na Figura 3.17a é E = 20 V e sua capacidade é 200 Wh. A corrente 
média da carga deve ser /médio = 10 A. A tensão de entrada primária é V v = 120V, 
60 Hz e o transformador tem uma relação de espiras de n = 2:1. Calcular (a) o ângulo de 
condução 6 do diodo, (b) a resistência de limitação de corrente R, (c) a especificação de 
potência Pr de R, (d) o tempo de carga h em horas, (e) a eficiência r| do retificador e (f) a 
tensão de pico inverso PIV do diodo. 

3.20 O retificador monofásico de onda completa da Figura 3.21a tem L = 4,5 mH, R = 5 £1 e 
E = 20V. A tensão de entrada é V s = 120V a 60Hz. (a) Determinar (1) a corrente de carga de 
regime permanente Zi em co t = 0, (2) a corrente média do diodo ld, (3) a corrente eficaz do 
diodo Ir e (4) a corrente eficaz de saída / r ms- (b) Utilizar o PSpice para plotar a corrente de 
saída instantânea ii. Supor os parâmetros do diodo IS=2,22E-15, BV=1800V. 

3.21 O retificador trifásico de onda completa da Figura 3.25a tem. uma carga de L = 2,5 mH, R = 5 
£1 e E = 20 V. A tensão de linha de entrada é V a b = 208 V, 60 Hz. (a) Determinar (1) a 
corrente de carga de regime permanente h a cof = n/3, (2) a corrente média de um dos 
diodos ld, (3) a corrente eficaz de um dos diodos I r e (4) a corrente eficaz de saída / rm s- (b) 
Usar o PSpice para plotar a corrente instantânea de saída ii. Considerar os parâmetros do 
diodo IS=2,22E-15, BV=1800V. 

3.22 Um retificador monofásico em ponte é alimentado a partir de uma fonte de 120 V, 60 Hz. 

A resistência da carga é R = 200 £1. (a) Projetar um filtro C de tal forma que o fator de 

ondulação da tensão de saída seja menor que 5%. (b) Com o valor do capacitor C da letra 
(a), calcular a tensão média da carga Vmédio- 

3.23 Repetir o Problema 3.22 para um retificador monofásico de meia-onda. 

3.24 A tensão eficaz de entrada para o circuito da Figura 3.33a é 120 V, 60 Hz. (a) Se a tensão 

CC de saída for Umédio = 48 V com /médio = 25 A, determinar os valores da indutância L e , 
a, (3 e /rms- (b) Se /médio = 15 AeL e = 6,5 mH, utilizar a Tabela 3.1 para calcular os valores 
de Vmédio/ oc, P e /rms- 

3.25 O retificador monofásico da Figura 3.18a tem uma carga resistiva de Re um capacitor C é 
conectado em paralelo com a carga. A corrente média da carga é /médio- Supor que o 
tempo de carga do capacitor seja desprezível se comparado ao de descarga e determinar 
as tensões harmônicas eficazes de saída V ca - 
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3.26 O filtro LC mostrado na Figura 3.29c é utilizado para reduzir o conteúdo de ondulação da 
tensão de saída em um retificador hexafásico em estrela. A resistência da carga é 
R = 20Q,, ã indutância da carga L = 5 mH e a freqüência da rede 60 Hz. Determinar os 
parâmetros L e e C e do filtro de tal forma que o fator de ondulação da tensão de saída seja 5%. 

3.27 O retificador trifásico em ponte da Figura 3.25a tem uma carga RL e e alimentado a partir 
de uma fonte conectada em estrela, (a) Utilizar o método da série de Fourier para obter 
expressões para a tensão de saída vi(t) e corrente de carga ii(t ). (b) Se a tensão máxima 
de fase for V m = 170 V a 60 Hz e a resistência de carga for R = 200 O, determinar a 
indutância da carga L para limitar a ondulação de corrente a 2% do valor médio JWdio- 

3.28 O retificador monofásico de meia-onda da Figura 3.16a tem um diodo de comutação e 
uma corrente média de carga sem ondulação igual a I a . (a) Desenhar as formas de onda 
para as correntes em D\, D m e o primário do transformador; (b) expressar a corrente 
primária na série de Fourier; e (c) determinar o fator de potência PF de entrada e o fator 
harmônico HF da corrente na entrada do retificador. Considerar a relação de espiras do 
transformador unitária. 

3.29 O retificador monofásico de onda completa da Figura 3.18a tem uma corrente média de 
carga sem ondulação igual a l a . (a) Desenhar as formas de onda para as correntes em Di, 
Ü2 e primário do transformador; (b) expressar a corrente primária na série de Fourier; e 
(c) determinar o fator de potência de entrada PF e o fator harmônico HF da corrente na 
entrada do retificador. Considerar a relação de espiras do transformador unitária. 

3.30 O retificador polifásico em estrela da Figura 3.24a tem três pulsos e fornece uma corrente 
média de carga sem ondulação de I a . O primário e o secundário do transformador são 
conectados em estrela. Considerar a relação de espiras do transformador unitária, (a) 
Desenhar as formas de onda para as correntes em D\, D% D 3 e primário do transformador; 
(b) expressar a corrente primária na série de Fourier; e (c) determinar o fator de potência 
de entrada PF e o fator harmônico HF da corrente de entrada. 

3.31 Repetir o Problema 3.30 se o primário do transformador estiver conectado em triângulo e 
o secundário em estrela. 

3.32 O retificador polifásico em estrela da Figura 3.24a tem seis pulsos e fornece uma corrente 
de carga média sem ondulação de I a . O primário do transformador está conectado em 
triângulo e o secundário em estrela. Considerar a relação de transformação unitária, (a) 
Desenhar as formas de onda para as correntes em Di, D% D 3 e primário do transformador; 
(b) expressar a corrente primária na série de Fourier; e (c) determinar o fator de potência 
de entrada PF e o fator harmônico HF da corrente de entrada. 

3.33 O retificador trifásico em ponte da Figura 3.25a fornece uma corrente de carga sem 
ondulação de I a . O primário e o secundário do transformador estão conectados em estrela. 
Considerar a relação de transformação unitária, (a) Desenhar as formas de onda para as 
correntes em Di, D 3 , D 5 e corrente de fase secundária do transformador; (b) expressar a 
corrente de fase secundária na série de Fourier; e (c) determinar o fator de potência de 
entrada PF e o fator harmônico HF da corrente de entrada. 

3.34 Repetir o Problema 3.33 se o primário do transformador estiver conectado em triângulo e 
o secundário em estrela. 




Cap. 3 Circuitos e retificadores com diodos 


119 


3.35 Repetir o Problema 3.33 se o primário e o secundário do transformador estiverem conec¬ 
tados em triângulo. 

3.36 Um circuito com diodo é mostrado na Figura P3.36, em que a corrente de carga está 
fluindo através do diodo D m . Se a chave CHi for fechada no instante de tempo t — 0, 
determinar: (a) as expressões para v c (t), i c (t) e id(t); (b) o instante t\ quando o diodo Di 
pára de conduzir; (c) o instante tq quando a tensão sobre o capacitor torna-se zero; e (d) o 
tempo necessário para o capacitor recarregar com a tensão da fonte de alimentação V s . 
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Tiristores 



4.1 INTRODUÇÃO 

O tiristor é um dos mais importantes tipos de dispositivos semicondutores de potência. 
Os tiristores são extensivamente utilizados em circuitos de eletrônica de potência. Eles 
são operados como chaves biestáveis, indo do estado de não-condução para o estado de 
condução. Os tiristores podem ser considerados como chaves ideais para muitas aplica¬ 
ções, mas os tiristores práticos exibem certas características e limitações. 


4.2 CARACTERÍSTICAS DOS TIRISTORES 

O tiristor é um dispositivo semicondutor de quatro camadas, de estrutura pnpn, com três 
junções pn. Ele tem três terminais: anodo, cátodo e gatilho (do inglês gate). A Figura 4.1 
mostra o símbolo do tiristor e uma vista da seção transversal das três junções pn. Os 
tiristores são fabricados por difusão. 

Quando a tensão de anodo é positiva em relação ao cátodo, as junções }\ e 
estão polarizadas diretamente. A junção fe está reversamente polarizada e apenas uma 
pequena corrente de fuga flui do anodo para o cátodo. Diz-se então que o tiristor está na 
condição de bloqueio direto (do inglês forward blocking) ou estado desligado (do inglês 
off-state) e a corrente de fuga é conhecida como corrente de estado desligado Se a tensão 
anodo-catodo Vak for aumentada a um valor suficientemente grande, a junção reversa¬ 
mente polarizada J 2 romperá. Isto é conhecido como ruptura por avalanche (do inglês 
avalanche breakdown) e a tensão correspondente é chamada tensão de ruptura direta (do 
inglês forward breakdown voltage - Vbo )• Como as junções ]\ e ]$já estão diretamen te polariza- 
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das, haverá um movimento livre de portadores através de todas as três junções, resul¬ 
tando em uma grande corrente de anodo no sentido direto. O dispositivo estará então no 
estado de condução ou estado ligado (do inglês on-staté). A queda de tensão se deve à queda 
ôhmica nas quatro camadas e é pequena, tipicamente de 1 V. No estado de condução, a 
corrente de anodo é limitada por uma impedância ou resistência externa R L/ como 
mostrado na Figura 4.2a. A corrente de anodo tem de estar acima de um valor conhecido 
como corrente de travamento (do inglês latching current - Ip), a fim de manter a quantidade 
necessária do fluxo de portadores na junção; de outra forma o dispositivo voltará à 
condição de bloqueio quando a tensão anodo-catodo for reduzida. A corrente de trava¬ 
mento Ip é a mínima corrente de anodo necessária para manter o tiristor no estado de 
condução imediatamente após um tiristor ter sido ligado e o sinal de gatilho ter sido 
removido. Uma curva característica típica vi de um tiristor é mostrada na Figura 4.2b. 
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Figura 4.1 

Símbolo do tiristor e as três 
junções pn. 


Uma vez que o tiristor conduz, ele se comporta como um diodo em condução e 
não há controle sobre o dispositivo. Ele continuará a conduzir porque não há camada de 
depleção devido ao movimento livre de portadores na junção J^. Entretanto, se a corrente 
direta de anodo for reduzida abaixo de um nível conhecido como corrente de manutenção 
(do inglês holding current - Ijy), uma região de depleção se desenvolverá em torno da 
junção J 2 , devido ao reduzido número de portadores, e o tiristor estará no estado de 
bloqueio. A corrente de manutenção está na ordem de miliampères e é menor que a 
corrente de travamento Ip. Isto é, Ip > Ipp. A corrente de travamento I H é a mínima corrente 
de anodo para manter o tiristor no estado de condução. A corrente de manutenção é 
menor que a corrente de travamento. 
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Figura 4.2 

Circuito do tiristor 
e curva 

característica v-i. 



Quando a tensão de cátodo é positiva em relação ao anodo, a junção J 2 está 
diretamente polarizada, mas as junções J 2 e J 3 estão reversamente polarizadas. Isto é, 
como dois diodos conectados em série, com tensão reversa sobre eles. O tiristor estará no 
estado de bloqueio reverso e uma corrente de fuga reversa, conhecida como corrente reversa 
I R , fluirá através do dispositivo. 

Um tiristor pode ser ligado pelo aumento da tensão direta V^k além de Vgo 
mas tal forma de ligá-lo pode ser destrutiva. Na prática, a tensão direta é mantida abaixo 
de V B Q e o tiristor é ligado (disparado) pela aplicação de uma tensão positiva entre seus 
terminais de gatilho e cátodo. Isto é mostrado na Figura 4.2b pelas linhas pontilhadas. 
Uma vez que o tiristor seja disparado por um sinal de gatilho e sua corrente de anodo 
seja maior que a corrente de manutenção, o dispositivo continua a conduzir devido à 
realimentação positiva, mesmo que o sinal de gatilho seja removido. Um tiristor é um 
dispositivo de retenção ou travamento. 


4.3 MODELO COM DOIS TRANSISTORES DE UM TIRISTOR 

A ação regenerativa ou de travamento devido à realimentação positiva pode ser demons¬ 
trada pela utilização de um modelo de tiristor com dois transistores. Um tiristor pode ser 
considerado como dois transistores complementares, um pnp, o transistor Qy e o outro 
npn, o transistor Q 2 , como mostrado na Figura 4.3a. 
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A corrente de coletor 7ç de um tiristor é relacionada, em geral, à corrente de 
emissor Ip e à corrente de fuga da junção base-coletor, Iqbo * como 

Ic = a Ie + Icbo (4.1) 

e o ganho de corrente em base comum é definido como a = 7<V7£. Para o transistor Qy a 
corrente de emissor é a corrente de anodo I A e a corrente de coletor lç\ pode ser 
encontrada a partir da Eq. (4.1): 


7ci = oci Ia + Icboi 


(4.2) 



Figura 4.3 

Modelo de um 
tiristor com dois 
transistores. 


onde oq é o ganho de corrente e Iqboi é a corrente de fuga para Qy Similarmente para o 
transistor Q 2 , a corrente de coletor Iq 2 é 

I C 2 = 0C2 Ik + Icb02 (4.3) 

onde ot2 é o ganho de corrente e IcBOI é a corrente de fuga para Q 2 . Combinando Jo e 
Iq 2 , obtém-se 


Ia = Ici + Ic 2 = ai Ia + Icboi + « 2 /^ + 7 cbo 2 (4.4) 

Mas para uma corrente de gatilho de I G/ I K = I A + 7 G e resolvendo a Eq. (4.4) para I A , 
obtém-se 


j oc27 g + Icboi + 7cbo 2 .. _ x 

7 = ■— -;--- (4.5) 

1 - (oci + a2) 

O ganho de corrente varia com a corrente de emissor I A = Ip; e (X 2 varia com 
Ik - Ia + 7ç. Uma variação típica do ganho de corrente a com a corrente de emissor Ip é 
mostrada na Figura 4.4. Se a corrente de gatilho I G for subitamente aumentada, por 
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exemplo de 0 a 1 mA, isto imediatamente aumentará a corrente de anodo I A , o que 
aumentará ainda mais oq e a 2 ; a 2 dependerá de l A e Iq. O aumento nos valores de oq e 
a 2 aumentará ainda mais I A . Portanto, há um efeito regenerativo ou de realimentação 
positiva. Se (oq + oc 2 ) tender à unidade, o denominador da Eq. (4.5) se aproximará de 
zero, resultando em uma grande corrente de anodo l A , e o tiristor será disparado com 
uma pequena corrente de gatilho. 


Figura 4.4 

Variação típica do ganho de 
corrente com a corrente de 
emissor. 



(mA) 


Sob condições transitórias, as capacitâncias das junções pn influenciarão a 
curva característica do tiristor, como mostrado na Figura 4.5. Se o tiristor estiver no 
estado de bloqueio, uma tensão de crescimento rápido (do tipo degrau) aplicada sobre o 
dispositivo causará um fluxo elevado de corrente através dos capacitores das junções. A 
corrente através do capacitor Cp_ pode ser expressa como 

í» = dJ jr = í - v * rí ? + c * rrr 

onde Cj 2 e Vy 2 são a capacitância e a tensão da junção respectivamente, e ^y 2 é a carga 
na junção. Se a taxa de crescimento da tensão dv/dt for grande, então zy 2 será grande, e 
isto resultará em correntes de fuga Icboi e ÍCB02 maiores. De acordo com a Eq. (4.5), 
valores suficientemente grandes de Icboi e IcBOl podem causar (oq + oc 2 ), tendendo à 
unidade, e resultar em um disparo indesejável do tiristor. Entretanto, uma corrente 
elevada através dos capacitores das junções pode também danificar o dispositivo. 
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Figura 4.5 

Modelo transitório de um 
tiristor com dois transistores. 


4.4 DISPARO DE UM TIRISTOR 

Um tiristor é disparado aumentando-se a corrente de anodo. Isto pode ser conseguido 
através de uma das seguintes formas: 

Térmica. Se a temperatura de um tiristor for elevada, haverá um aumento no 
número de pares elétrons-lacunas que aumentará as correntes de fuga. Este aumento nas 
correntes causará o aumento de oci e (X2. Devido à ação regenerativa, (ai + ai) poderão 
tender à unidade e o tiristor poderá ser disparado. Esse tipo de disparo pode causar 
agitação térmica e é normalmente evitado. 

Luz. Se for permitido que a luz atinja as junções de um tiristor, os pares 
elétrons-lacunas aumentarão; e o tiristor poderá ser disparado. Os tiristores ativados por 
luz (do inglês light-activated thyristors) são disparados, permitindo-se que a luz atinja a 
pastilha de silício. 

Tensão elevada ou sobretensão. Se a tensão direta anodo-catodo for 
maior que a tensão direta de ruptura Vbo, fluirá uma corrente de fuga suficiente para 
iniciar o disparo regenerativo. Esse tipo de disparo pode ser destrutivo e deve ser 
evitado. 


dv/dt. Pode ser notado a partir da Eq. (4.6) que, se a taxa de crescimento da 
tensão anodo-catodo for elevada, a corrente de carga das junções capacitivas pode ser 
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suficiente para disparar o tiristor. Um alto valor de corrente de cargas pode danificar o 
tiristor; e o dispositivo tem de ser protegido contra dv/dt elevado. Os fabricantes especi¬ 
ficam o dv/dt máximo permissível dos tiristores. 


Corrente de gatilho. Se o tiristor estiver diretamente polarizado, a injeção 
da corrente de gatilho pela aplicação de tensão positiva entre os terminais de gatilho e 
cátodo irá dispará-lo. À medida que a corrente de gatilho aumenta, a tensão de bloqueio 
direta diminui, como mostrado na Figura 4.6. 


Figura 4.6 

Efeitos da corrente 
de gatilho na tensão 
de bloqueio direta. 



A Figura 4.7 mostra as formas de onda da corrente de anodo, seguindo a 
aplicação do sinal de gatilho. Há um atraso de tempo, conhecido como tempo de disparo 
(do inglês turn-on time - f on ), entre a aplicação do sinal de gatilho e a condução do tiristor. 
O t on é definido como o intervalo de tempo entre 10% da corrente de gatilho de regime 
permanente (0,1 Iq) e 90% da corrente de regime permanente em estado de condução do 
tiristor (0,9 Ij); t on é a soma do tempo de atraso U e do tempo de subida t r ; tj é definido como 
o intervalo de tempo entre 10% da corrente de gatilho (0,1/g) e 10% da corrente do tiristor 
em estado de condução ( 0 , 1 / 7 ). O t r é o tempo necessário para a corrente de anodo crescer 
de 10% a 90% da corrente em estado de condução (ou seja, de 0 , 1/7 a 0 , 9 / 7 ). Esses tempos 
são ilustrados na Figura 4.7. 
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Figura 4.7 

Características de disparo. 


Os seguintes pontos devem ser considerados no projeto de circuitos de controle 
de gatilho: 

1. O sinal de gatilho deve ser removido após o disparo do tiristor. Um sinal 
contínuo aumentaria a perda de potência na junção do gatilho. 

2 . Enquanto o tiristor estiver reversamente polarizado, não deverá haver 
sinal de gatilho; de outra forma o tiristor poderia falhar devido a um 
aumento da corrente de fuga. 

3. A largura do pulso de gatilho íg tem de ser maior que o tempo necessário 
para a corrente de anodo crescer até o valor da corrente de manutenção 
Ih. Na prática, a largura do pulso íg normalmente é feita maior que o 
tempo de disparo do tiristor f 0 n- 


Exemplo 4.1 

A capacitância da junção ;*2 reversamente polarizada em um tiristor é Cp = 20 pF e pode ser 
considerada independente da tensão de estado de bloqueio. O valor de limitação da corrente de 
carga para disparar o tiristor é 16 mA. Determinar o valor crítico do dv/dt. 

Solução: Cj2 = 20 pF e í/2 = 16 mA. Como d(Cji)/dt = 0, pode-se encontrar o valor 
crítico de dv/dt a partir da Eq. (4.6): 

dv _ ij2 _ 16 x 10" 1 
dt Cp 20 x 10" 15 


800 V/ps 
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4.5 PROTEÇÃO CONTRA di/dt 

Um tiristor necessita de um tempo mínimo para espalhar a condução de corrente unifor¬ 
memente por todas as junções. Se a taxa de crescimento da corrente de anodo for muito 
rápida, comparada à velocidade de espalhamento do processo de disparo, um "ponto 
quente" (do inglês hot spot) localizado ocorrerá, devido à elevada densidade de corrente, 
e o dispositivo poderá falhar, como resultado da temperatura excessiva. 

Os dispositivos práticos devem ser protegidos contra di/dt elevados. Como 
exemplo, considerar o circuito da Figura 4.8. Sob operação em regime permanente, D m 
conduz quando o tiristor T\ estiver desligado. Se T\ for disparado quando D m ainda 
estiver conduzindo, o di/dt poderá ser muito alto e limitado apenas pela indutância 
parasita do circuito. 

Na prática, o di/dt é limitado pela adição de um indutor em série L s , como 
mostrado na Figura 4.8. O di/dt no sentido direto é 


di __ Us 
dt Li 

onde L s é a indutância em série, incluindo qualquer indutância parasita. 


(4.7) 


Figura 4.8 

Circuito chopper com 
indutores de limitação de 
di/dt. 



4.6 PROTEÇÃO CONTRA dv/dt 

Se a chave CH\, da Figura 4.9a, for fechada em t = 0, um degrau de tensão será aplicado 
sobre o tiristor 7\ e o dv/dt pode ser elevado o suficiente para disparar o dispositivo. O 
dv/dt pode ser limitado através da conexão do capacitor C s , como mostra a Figura 4.9a. 
Quando o tiristor T\ for disparado, a corrente de descarga do capacitor será limitada pelo 
resistor R s , como mostrado na Figura 4.9b. 
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Com um circuito RC, conhecido como circuito snubber (ver Capítulo 16), a 
tensão sobre o tiristor crescerá exponencialmente, como mostrado na Figura 4.9c, e o 
dv/dt poderá ser encontrado aproximadamente de 

dv V<i V* 

di = °' 632 f = 0 ' 632 Rsb s ^ 


O valor da constante de tempo snubber x = R S C S pode ser determinado a partir da Eq. 
(4.8) para um valor conhecido de dv/dt. O valor de R s é encontrado a partir da corrente 
de descarga Ijd* 


Rs = 


Itd 


(4.9) 



Figura 4.9 

Circuitos de 
proteção contra 
dv/dt. 


É possível utilizar mais de um resistor para o dv/dt e para a descarga, como 
mostrado na Figura 4.9d. O dv/dt é limitado por Ri e C s . (Ri + R 2 ) limita a corrente de 
descarga de forma que 


Itd = 


Vs 

Ri + Ri 


(4.10) 


A carga pode formar um circuito em série com a rede snubber, como mostrado 
na Figura 4.9e. A partir das Eqs. (3.23) e (3.24), a razão de amortecimento ô de uma 
equação de segunda ordem é 










130 


Eletrônica de Potência - Circuitos , Dispositivos e Aplicações Cap. 4 


a Rs + R *>1 Cs 

coo 2 V L s + L 


(4.11) 


onde L s é a indutância parasita e L e R são a indutância e resistência de carga, respectiva¬ 
mente. 


Para limitar o sobressinal (do inglês overshoot) máximo de tensão aplicado sobre 
o tiristor, é utilizada uma razão de amortecimento na faixa de 0,5 a 1,0. Se a indutância 
da carga for elevada, o que é normalmente o caso, R s pode ser grande e Q pequeno para 
manter o valor desejado de razão de amortecimento. Um valor alto de R s reduzirá a 
corrente de descarga e um valor baixo de C s reduzirá as perdas no snubber . Os circuitos 
da Figura 4.9 devem ser totalmente analisados para se determinar o valor desejado de 
razão de amortecimento que limitará o dv/dt ao valor pretendido. Uma vez que a razão 
de amortecimento seja conhecida, R s e C s podem ser encontrados. A mesma rede RC ou 
snubber é normalmente utilizada tanto para proteção contra dv/dt quanto para supressão 
de tensões transitórias devido ao tempo de recuperação reversa. A supressão de tensões 
transitórias é analisada na Seção 15.4. 

Exemplo 4.2 

A tensão de entrada na Figura 4.9e é V s = 200 V com uma resistência de carga de R =5 0. As 
indutâncias da carga e parasita são desprezíveis e o tiristor é operado a uma freqüência de 
fs - 2 kHz. Se o dv/dt desejado for 100 V/ps e a corrente de descarga tiver de ser limitada a 100 A, 
determinar (a) os valores de R s e C s , (b) as perdas no snubber e (c) a especificação de potência do 
resistor do snubber. 

Solução: dv/dt , Itd = 100 A, R = 5 Q, L = L s = 0 e V s = 200 V. 

(a) A partir da Figura 4.9e, a corrente de carga do capacitor snubber pode ser expressa 

como 


Vs = (Ri + R)i + / j idt + Vc(t = 0) 

Cs 

Com a condição inicial v c (t = 0) = 0, a corrente de carga é encontrada como 


i(í) 


Vs e -f/T 


jRs + R 


(4.12) 


em que x = ( R s + R) C s . A tensão direta sobre o tiristor é 


/x x T7 RU S -f/x 
VT(t) = Vs ~ R^R B 


(4.13) 


Emf = 0,»r(0) = Vs - RV S /(R S + R)eemt = %,v T (x) = V s -0,368 RV S /(R S + R): 
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dv _ pt ( t ) - v t( 0) _ 0,632 R Vs 

dt x Cs(R;, ■+■ R )2 


A partir da Eq. (4.9), R s = V s /Itd = 200/100 = 2 O. A Eq. (4.14) dá 


C s = 


0,632 x 5 x 200 x 1~ 6 
(2 + 5) 2 x 100 


0,129 pF 


(b) As perdas no snubber são 

Ps = 0,5CsV s 2 fs 

= 0,5 x 0,129 x 10" 6 x 200 2 x 2000 = 5,2 W 


(4.14) 


(4.15) 


(c) Supondo que toda a energia armazenada em C s seja dissipada somente em R s , a 
especificação de potência do resistor snubber é 5,2 W. 


4.7 DESLIGAMENTO DO TIRISTOR 

Um tiristor que esteja em estado de condução pode ser desligado pela redução da 
corrente direta a um nível abaixo da corrente de manutenção 7jq. Há várias técnicas para 
o desligamento de um tiristor, que são discutidas no Capítulo 7. Em todas as técnicas de 
comutação, a corrente de anodo é conservada abaixo da corrente de manutenção por um 
tempo suficientemente grande, de forma que todos os portadores em excesso nas quatro 
camadas sejam eliminados ou recombinados. 

Devido às duas junções pn externas J\ e J 3 , as características de desligamento 
seriam similares às de um diodo, exibindo tempo de recuperação reversa t rr e corrente de 
recuperação reversa máxima Irr. Irr pode ser muito maior que a corrente de bloqueio 
reversa normal Ir. Em um circuito conversor comutado pela rede, onde a tensão de 
entrada é alternada como mostrado na Figura 4.10a, uma tensão reversa aparece sobre o 
tiristor imediatamente após a corrente direta ir para o valor zero. Esta tensão reversa 
acelerará o processo de desligamento, eliminando o excesso de portadores nas junções pn 
Jl e J 3 . As Eqs. ( 2 . 6 ) e (2.7) podem ser aplicadas para calcular t rr e Irr. 
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Figura 4.10 

Curvas características 
de desligamento. 


o 

+ k 


V 


Ti 
—Of 




Vak 


Rl 



(a) Circuito com tiristor comutado pela rede 



(b) Circuito de comutação forçada de tiristor 


A junção pn interna J 2 necessitará de um tempo, conhecido como tempo de 
recombinação - t rc para recombinar o excesso de portadores. Uma tensão reversa negativa 
reduziria esse tempo de recombinação. O t rc é dependente da amplitude da tensão 
reversa. As curvas características de desligamento são mostradas na Figura 4.10a e b, 
para um circuito comutado pela rede e para um de comutação forçada, respectivamente. 

O tempo de desligamento tqé a soma do tempo de recuperação reversa t rr e do 
tempo de recombinação t rc . Ao término do desligamento, uma camada de depleção 
desenvolve-se sobre a junção ^eo tiristor recupera sua capacidade de suportar (blo¬ 
quear) tensão direta. Em todas as técnicas de comutação no Capítulo 7, uma tensão 
reversa é aplicada sobre o tiristor durante o processo de desligamento. 

O tempo de desligamento (do inglês turn-off time - tq) é o valor mínimo do 
intervalo de tempo entre o instante em que a corrente em estado de condução é diminuí- 
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da a zero e aquele em que o tiristor é capaz de suportar tensão direta sem disparar. O tq 
depende do valor máximo da corrente de condução e do valor instantâneo da tensão, 
ambas em estado de condução. 

A carga recuperada reversa (do inglês reverse recovered charge - Qrr) é a quanti¬ 
dade de carga que tem de ser recuperada durante o processo de desligamento. Seu valor 
é determinado a partir da área englobada pelo caminho da corrente de recuperação 
reversa. O valor de Qrr depende da taxa de decaimento da corrente de condução e do 
valor máximo da corrente, ambas em estado de condução, antes do desligamento. Qrr 
causa perda de energia correspondente dentro do dispositivo. 


4.8 TIPOS DE TIRISTORES 

Os tiristores são fabricados quase exclusivamente por difusão. A corrente de anodo 
necessita de um tempo finito para se propagar por toda a área da junção, a partir do 
ponto próximo ao gatilho, quando o sinal deste é iniciado para o disparo do tiristor. Os 
fabricantes utilizam várias estruturas de gatilho para controlar o di/dt, o tempo de 
disparo e o tempo de desligamento. Dependendo da construção física, e do comporta¬ 
mento do tempo de disparo e de desligamento, os tiristores podem genericamente ser 
classificados em nove categorias: 

1. tiristores de controle de fase (do inglês phase-control - SCRs); 

2. tiristores de chaveamento rápido (do inglês fast-switching - SCRs); 

3. tiristores de desligamento pelo gatilho (do inglês gate-turn-off - GTOs); 

4. tiristores triodos bidirecionais (do inglês bidirectional triode - TRIACs); 

5. tiristores de condução reversa (do inglês reverse-conducting - RCTs); 

6. tiristores de indução estática (do inglês static induction - SITHs); 

7. retificadores controlados de silício ativados por luz (do inglês light-activa- 
ted Silicon-controlled rectifiers - LASCRs); 

8. tiristores controlados por FET (do inglês FET-controlled - FET-CTHs); 

9. tiristores controlados por MOS (do inglês MOS -controlled - MCTs). 

4*8.1 Tiristores de Controle de Fase 

Este tipo de tiristores geralmente opera na freqüência da rede e é desligado por comuta¬ 
ção natural. O tempo de desligamento tq é da ordem de 50 a 100 ps. Este é o mais 
adequado para aplicações de chaveamento em baixa velocidade e é também conhecido 
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como tiristor de conversor (do inglês converter thyristor). Como um tiristor é basicamente 
um dispositivo controlado, feito de silício, ele é também conhecido como retificador 
controlado de silício (do inglês silicon-controlled rectifier - SCR). 

A queda de tensão em estado de condução, Vj, varia tipicamente de 1,15 V para 
dispositivos de 600 V a 2,5 V para os de 4000 V; e para um tiristor de 5500 A e 1200 V ela 
é tipicamente 1,25 V Os tiristores modernos utilizam uma amplificação de gatilho, em 
que um tiristor auxiliar Ta é disparado por um sinal de gatilho e então a saída amplifi¬ 
cada de Ta é aplicada como um sinal de gatilho para o tiristor principal Tm- Isto é 
mostrado na Figura 4.11. A amplificação de gatilho permite elevadas características 
dinâmicas com dv/dt típico de 1000 V/ps e di/dt típico de 500 A/ps e simplifica o projeto 
do circuito através da redução ou minimização do indutor de limitação do di/dt e dos 
circuitos de proteção contra dv/dt. 


Figura 4.11 

Tiristor com 
amplificação de 
gatilho. 



6 Cátodo 


4*8.2 Tiristores de Chaveamento Rápido 

Esses tiristores utilizados em aplicações de chaveamento de alta velocidade com comu¬ 
tação forçada (por exemplo, choppers no Capítulo 9 e inversores no Capítulo 10). Eles têm 
tempo de desligamento rápido, geralmente de 5 a 50 ps, dependendo da faixa de tensão. 
A queda de tensão direta em estado de condução varia aproximadamente como uma 
função inversa do tempo de desligamento tq. Esse tipo de tiristor é também conhecido 
como tiristor de inversor (do inglês inverter thyristor). 

Esses tiristores têm dv/dt elevado de tipicamente 1000 V/ps e di/dt de 
1000 A/ps. O desligamento rápido e di/dt elevado são muito importantes para reduzir o 
tamanho e o peso dos componentes do circuito de comutação e/ou reativo. A tensão em 
estado de condução de um tiristor de 2200 A e 1800 V é tipicamente 1,7 V. Os tiristores de 
inversores com uma capacidade de bloqueio reverso muito limitada, tipicamente 10 V, e 
um tempo de desligamento muito rápido entre 3 e 5 ps, são comumente conhecidos 
como tiristores assimétricos (do inglês asymmetrical thyristors - ASCRs). Tiristores de cha¬ 
veamento rápido de vários tamanhos são mostrados na Figura 4.12. 
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Figura 4.12 

Tiristores de chaveamento rápido 
(cortesia da Powerex, Inc.). 


4.8.3 Tiristores de Desligamento pelo Gatilho - GTOS 

Um tiristor de desligamento pelo gatilho (do inglês gate-turn-off - GTO), a exemplo de 
um SCR, pode ser disparado pela aplicação de um sinal positivo de gatilho. Entretanto, 
ele pode ser desligado por um sinal negativo de gatilho. Um GTO é um dispositivo de 
retenção e pode ser construído para faixas de tensão e corrente similares àquelas de um 
SCR. Um GTO é disparado pela aplicação de um pulso positivo curto e desligado por um 
pulso negativo curto a seu gatilho. Os GTOs têm vantagens sobre os SCRs: (1) eliminação 
dos componentes de comutação na comutação forçada, resultando em redução de custo, 
peso e volume; (2) redução no ruído acústico e eletromagnético devido à eliminação dos 
indutores de comutação; (3) desligamento mais rápido, permitindo elevadas freqüências 
de chaveamento; e (4) melhor eficiência dos conversores. 

Em aplicações de baixa potência, os GTOs têm as seguintes vantagens sobre os 
transistores bipolares: (1) capacidade de bloqueio de tensão mais elevada; (2) elevada 
relação entre a máxima corrente controlável e a corrente média; (3) elevada relação entre 
a corrente máxima de surto e a corrente média, tipicamente 10:1; (4) alto ganho em 
estado de condução (corrente de anodo/ corrente de gatilho), tipicamente 600; e (5) sinal 
de gatilho em forma de pulso de curta duração. Sob condições de surto, um GTO vai para 
a saturação completa devido à ação regenerativa. Por outro lado, um transistor bipolar 
tende a sair da saturação. 

Um GTO tem baixo ganho durante o desligamento, tipicamente 6, e requer um 
pulso de corrente negativa relativamente alto para desligar. Ele tem quedas de tensão em 
estado de condução mais altas que os SCRs. A queda de tensão direta típica de um GTO 
de 550 A e 1200 V é 3,4 V. Um GTO de 160 A e 200 V, do tipo 160 PFT, é mostrado na 
Figura 4.13 e as junções desse GTO são mostradas na Figura 4.14. 
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Figura 4.13 

GTO de 160 A, 200 V (cortesia International 
Rectifier). 



Figura 4.14 

Junções do GTO 160 A da Figura 4.13 
(cortesia da International Rectifier). 



A máxima corrente direta controlável Ijgq é o valor máximo da corrente em estado 
de condução que pode ser desligada pelo controle do gatilho. A tensão de estado de 
bloqueio é imediatamente reaplicada após o desligamento, e o dv/dt reaplicado é limi¬ 
tado somente pela capacitância do snubber. Uma vez que o GTO esteja desligado, a 
corrente de carga I L , que é desviada para e carrega o capacitor do snubber , determina o 
dv/dt reaplicado. 


dv _ II 
dt C s 


em que C s é a capacitância do snubber. 
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4L8.4 Tiristores Triodos Bidirecionais 

Um TRIAC pode conduzir em ambos os sentidos e é normalmente utilizado em controle 
de fase CA (por exemplo, em controladores de tensão CA, no Capítulo 6). Ele pode ser 
considerado como dois SCRs conectados em antiparalelo com uma conexão de gatilho 
comum, como mostrado na Figura 4.15a. A curva característica v-i é mostrada na Figura 
4.15c. 


Como o TRIAC é um dispositivo bidirecional, seus terminais não podem ser 
designados como anodo e cátodo. Se o terminal MT 2 for positivo em relação ao terminal 
MTy o TRIAC pode ser disparado pela aplicação de um sinal positivo entre os terminais 
de gatilho G e MTV Se o terminal MT 2 for negativo em relação a MTy ele pode ser 
disparado pela aplicação de um sinal negativo entre o gatilho G e MTV Não é necessário 
que se tenham ambas as polaridades do sinal de gatilho, pois um TRIAC pode ser 
disparado com um sinal tanto positivo como com um negativo de gatilho. Na prática as 
sensibilidades variam de um quadrante para outro e os TRIACs normalmente são opera¬ 
dos no quadrante I + (tensão e corrente de gatilho positivas) ou no quadrante III ~~ (tensão 
e corrente de gatilho negativas). 



(a) Equivalente do TRIAC 


MTi o g 



A MT 2 

(b) Símbolo do TRIAC 


Figura 4.15 

Características de 
um TRIAC. 



(c) Curva característica v-i 
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4.8-5 Tiristores de Condução Reversa 

Em muitos circuitos de choppers e inversores, um diodo em antiparalelo é conectado 
através de um SCR, a fim de permitir o fluxo de corrente reversa devido à carga indutiva 
e para melhorar os requisitos de desligamento do circuito de comutação. O diodo 
grampeia a tensão reversa de bloqueio do SCR a 1 ou 2 V sob condições de regime 
permanente. Entretanto, sob condições transitórias, a tensão reversa pode atingir até 30 
V devido à tensão induzida na indutância parasita do circuito dentro do dispositivo. 

Um tiristor de condução reversa (do inglês reverse-conducting thyristor - RCT) é 
um compromisso entre as características do dispositivo e as exigências do circuito; e ele 
pode ser considerado um tiristor com um diodo interno em antiparalelo, como mostrado 
na Figura 4.16. Um RCT é também chamado tiristor assimétrico (do inglês asymmetrical 
thyristor - ASCR). A tensão direta de bloqueio varia de 400 a 2000 V e a especificação de 
corrente vai até 500 A. A tensão reversa de bloqueio é tipicamente 30 a 40 V. Como a 
relação da corrente direta através do tiristor para a corrente reversa do diodo é fixa para 
um dado dispositivo, suas aplicações serão limitadas a projetos de circuitos específicos. 


Figura 4.16 

Tiristor de condução reversa 
-RCT. 



4-8.6 Tiristores de Indução Estática 

As características de um tiristor de indução estática (do inglês static induction thyristor - 
S1TH) são similares àquelas de um MOSFET, no Capítulo 8. Um SITH é normalmente 
disparado pela aplicação de uma tensão positiva no gatilho como os tiristores normais e 
é desligado pela aplicação de uma tensão negativa ao seu gatilho. Um SITH é um 
dispositivo de portadores minoritários. Como resultado, o SITH tem baixa resistência ou 
queda de tensão diretas (em estado de condução) e pode ser fabricado para faixas de 
tensão e corrente mais elevadas. 

Um SITH tem velocidades de chaveamento rápidas e capacidades de dv/dt e 
di/dt elevadas. O tempo de chaveamento é da ordem de 1 a 6 ps. A especificação de 
tensão pode ir até 2500 V e a de corrente está limitada a 500 A. Este dispositivo é 
extremamente sensível ao processo e pequenas perturbações no processo de fabricação 
poderiam produzir maiores alterações em suas características. 
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4.8.7 Retificadores Controlados de Silício 
Ativados por Luz 

Este dispositivo é disparado por radiação direta de luz na pastilha de silício. Os pares 
elétron-lacuna criados devido à radiação produzem a corrente de disparo sob a influên¬ 
cia do campo elétrico. A estrutura do gatilho é projetada para fornecer-lhe sensibilidade 
suficiente para realizar disparo a partir de fontes práticas de luz (por exemplo, LEDs) e 
para que se consigam altas capacidades de di/dt e dv/dt. 

Os LASCRs são utilizados em aplicações de tensões e correntes elevadas [por 
exemplo, transmissão de corrente contínua em alta tensão (do inglês high-voltage dc — 
HVDC) e compensação estática de potência reativa ou de volt-ampère reativo (do inglês 
volt-ampere reactive - VAR). Um LASCR oferece isolação elétrica total entre a fonte de 
disparo por luz e o dispositivo de chaveamento de um conversor de potência, que flutua 
a um potencial tão elevado quanto algumas centenas de quilovolts. A especificação de 
tensão de um LASCR pode estar na faixa de 4 kV a 1500 A, com uma fonte de disparo por 
luz de menos de 100 mW. O di/dt típico é de 250 A/ps e o dv/dt pode ser tão elevado 
quanto 2000 V/ps. 

4.8.8 Tiristores Controlados por FET 

Um dispositivo tiristor controlado por FET (do inglês FET-controlled thyristor - FET-CTH) 
combina um MOSFET e um tiristor em paralelo como mostrado na Figura 4.17. Se uma 
tensão suficiente, tipicamente 3 V, for aplicada à porta (do inglês gate) do MOSFET, uma 
corrente de disparo para o tiristor será gerada internamente. Ele tem uma velocidade de 
chaveamento elevada e altos di/dt e dv/dt. 

Este dispositivo pode ser disparado como tiristores convencionais, mas ele não 
pode ser desligado através do controle da porta. Este encontra aplicações onde o disparo 
ótico é utilizado para fornecer isolação elétrica entre o sinal de entrada ou de controle e 
o dispositivo de chaveamento do conversor de potência. 


? Anodo 



Figura 4.17 

Tiristor controlado por FET. 


A Cátodo 
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4.8.9 Tiristores Controlados por MOS 

Um tiristor controlado por MOS (do inglês MOS-controlled thyristor - MCT) combina as 
características de um tiristor regenerativo de quatro camadas e uma estrutura de gatilho 
ou de porta MOS. Um esquemático de uma célula MCT é mostrado na Figura 4.18a. O 
circuito equivalente é mostrado na Figura 4.18b e o símbolo, na Figura 4.18c. A estrutura 
NPNP pode ser representada por um transistor NPN, Qi e um transistor PNP, Q 2 . A 
estrutura de gatilho MOS pode ser representada por um MOSFET de canal p, M\ e um de 
canal n, M 2 . 

Devido a uma estrutura NPNP em vez de uma PNPN de um SCR convencional, 
o anodo serve como terminal de referência em relação ao qual todos os sinais de gatilho 
são aplicados. Considere que o MCT esteja em seu estado de bloqueio direto e uma 
tensão negativa V G a seja aplicada. Um canal p (ou uma camada de inversão) é formado 
no material dopado n, levando lacunas a fluírem lateralmente a partir do emissor p, E 2 de 
Q 2 (fonte S 1 do MOSFET de canal p, M\) através do canal p para a base p, B\ de Q 1 (dreno 
D] do MOSFET de canal p, Mj). Esse fluxo de lacunas é a corrente de base para o 
transistor NPN, Q\. O emissor n + . Ei de Q 1 então injeta elétrons que são coletados na base 
n, B 2 (e coletor n, C^), que leva o emissor p, E 2 a injetar lacunas na base n, B 2 de forma tal 
que o transistor PNP, Q 2 seja ligado e retenha (trave) o MCT. Em resumo, uma tensão de 
gatilho negativa V GA liga o MOSFET de canal p, M v fornecendo assim a corrente de base 
para o transistor Q 2 . 

Considere que o MCT esteja em seu estado de condução e uma tensão positiva 
Vqa se j a aplicada. Um canal n é formado no material dopado com p, levando os elétrons 
a fluírem lateralmente a partir da base n, B 2 de Q 2 (fonte S 2 do MOSFET de canal n, M 2 ) 
através do canal n para o emissor altamente dopado n + , E} de Qi (dreno D 2 do MOSFET 
de canal n + - M 2 ). Este fluxo de elétrons desvia a corrente de base do transistor PNP, Q 2 
de forma que sua junção base-emissor desligue e lacunas não estejam disponíveis para 
serem coletadas pela base p, B] de Q 1 (e o coletor p, C 2 de Q 2 ). A eliminação dessa corrente 
de lacunas na base p, B\ leva o transistor NPN, Qi a desligar, e o MCT retoma ao seu 
estado de bloqueio. Em resumo, um pulso positivo de gatilho Vqa desvia a corrente de 
excitação da base de Qi, desligando, dessa forma, o MCT. 

O MCT pode ser operado como um dispositivo controlado pelo gatilho se 
sua corrente for menor que a corrente máxima controlável. A tentativa de desligar o 
MCT em correntes maiores que sua corrente máxima controlável nominal pode resul¬ 
tar na destruição do dispositivo. Para valores de corrente maiores, o MCT tem de ser 
desligado como um SCR comum. As larguras do sinal de gatilho não são críticas para 
correntes menores nos dispositivos. Para correntes maiores, a largura do pulso de desli¬ 
gamento deve ser maior. Além disso, o gatilho drena um pico de corrente durante o 
desligamento. Em muitas aplicações, incluindo inversores e choppers, um pulso contínuo 
de gatilho durante todo o período condução/bloqueio é necessário para evitar o estado 
de ambigüidade. 
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Ânodo 


Gatilho 
MOSFET de canal n 



(a) Esquemático 
Anodo 



Figura 4.18 

Esquemático e circuito 
equivalente para 
MCTs. 


Anodo 

Q 


Gatilho , 
o—i r 

K 


ô 

Cátodo 


(b) Circuito equivalente 


(c) Símbolo 


Um MCT tem (1) baixa queda de tensão direta durante a condução; (2) tempo 
de disparo rápido, tipicamente 0,4 jas, e tempo de desligamento rápido, tipicamente 
1,25 jas, para um MCT de 300 A, 500 V; (3) baixas perdas de chaveamento; (4) baixa 
capacidade de bloqueio de tensão reversa; e (5) alta impedância de entrada de gatilho, o 
que simplifica consideravelmente os circuitos de excitação. Ele pode efetivamente ser 
ligado em paralelo para chavear altas correntes, com apenas modestas diminuições da 
corrente nominal por dispositivo. Ele não pode ser facilmente excitado a partir de um 
transformador de pulsos, pois uma polarização contínua é necessária para evitar o 
estado de ambigüidade. 
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Exemplo 4.3 

Um tiristor conduz uma corrente, como mostrado na Figura 4.19, e o pulso de corrente é repetido 
a uma freqüência d ef s = 50 Hz. Determinar a corrente média direta (em estado de condução) Ij. 

Solução: Ip — Itm = 1000 A, T = 1 /f$ = 1/50 = 20 ms e t\ = t2 = 5 ps. A sua corrente 

média é 


Ir = ^ 0Q [0,5 x 5 x 1000 + (20.000 - 2 x 5) x 1000 + 0,5 x 5 x 1000] 

= 999,5 A 


Figura 4.19 

Forma de onda da 
corrente do tiristor. 


ít (A) 



4.9 OPERAÇÃO EM SÉRIE DE TIRISTORES 

Para aplicações em tensões elevadas, dois ou mais tiristores podem ser conectados em 
série para fornecer a especificação de tensão. Entretanto, devido à produção estendida, 
os tiristores do mesmo tipo não são idênticos. A Figura 4.20 mostra a curva característica 
em estado de bloqueio de dois tiristores. Para a mesma corrente em estado de bloqueio, 
suas tensões, também de estado de bloqueio, diferem. 
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Figura 4.20 

Características em estado 
de bloqueio de dois 
tiristores. 


No caso dos diodos, apenas as tensões reversas de bloqueio devem ser dividi¬ 
das, enquanto para os tiristores as redes de divisão de tensão são necessárias tanto para 
a condição reversa quanto para o estado de bloqueio. A divisão de tensão normalmente 
é obtida pela conexão de resistores através de cada tiristor, como mostrado na Figura 
4.21. Para uma igual divisão de tensão, as correntes de estado de bloqueio diferem, como 
mostrado na Figura 4.22. Considerar que haja n s tiristores na estrutura. A corrente em 
estado de bloqueio do tiristor Ti é Ijji e as dos outros tiristores são iguais, tal que 
Idi = ÍD3 = ÍDn e ÍD1 < ^D2* Como o tiristor T\ tem a menor corrente em estado de 
bloqueio, caberá a ele a maior tensão. 
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Figura 4.21 

Três tiristores 
conectados em série. 


Se l\ for a corrente pelo resistor jR, em paralelo com T\, e as correntes pelos 
outros resistores forem iguais de forma que 1 2 = h = I n , a corrente em estado de blo¬ 
queio será 
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Figura 4.22 

Correntes diretas de fuga 
para uma distribuição 
igual de tensão. 



A tensão sobre T\ é Vdi = RI\. A utilização das leis de Kirchhoff das tensões dá 
Vs = Vdi + (n s - l)hR = Vdi + (n s - 1 )(h - A 1d)R 

= Vdi + (ns - l)hR - (n s - 1 )R Md (4.16) 


= n s Voi ~ (ns - 1)R Md 


A resolução da Eq. (4.16) para a tensão V m sobre Tj dá 


Vdí = 


Vs + (ns - 1 )RMd 


n c 


(4.17) 


Vdi será máximo quando Md for máximo. Para = 0 e A Id = Id2j a Eq. (4.17) dá a pior 
condição da tensão de regime permanente sobre Ty 


T7 Ps + (n s - l)RIül 

VdS( máx) — 


(4.18) 


Durante o desligamento, as diferenças na carga armazenada causam diferenças 
na divisão da tensão reversa, como mostrado na Figura 4.23. O tiristor com a menor 
carga recuperada (ou tempo de recuperação reversa) enfrentará a tensão transitória mais 
elevada. As capacitâncias das junções, que controlam as distribuições das tensões transi¬ 
tórias, não serão apropriadas e normalmente é necessário conectar um capacitor - C\ em 
paralelo com cada tiristor, como mostrado na Figura 4.21. Ri limita a corrente de descar¬ 
ga. A mesma rede RC normalmente é utilizada para ambas, a divisão do transiente de 
tensão e a proteção de dv/dt. 
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Figura 4.23 

Tempo de 
recuperação 
reversa e divisão 
de tensão. 


A tensão transitória sobre T i pode ser determinado a partir da Eq. (4.17), pela 
aplicação da relação da diferença de tensão. 


AV = R AId 


Ql ~ Ql _ AQ 
Ci Ci 


(4.19) 


onde Qi é a carga armazenada de T\ e Q 2 a carga para os outros tiristores, tal que 
Ql = Q3 = Qn e Qi < Qi- A substituição da Eq. (4.19) na Eq. (4.17) dá 


Vdi = 


ns 


V, + 


(n s ~ 1) AQ 
Ci 


(4.20) 


A pior condição de divisão da tensão transitória, que ocorrerá quando Qi = 0 e Q = Q 2 , é 


VdT( máx) — 

n s 

Um fator de diminuição da capacidade nominal (do inglês derating factor - DRF) que 
normalmente é utilizado para aumentar a confiabilidade da estrutura é definido como 


V s + 


(n s - 1) Ql 
Ci 


(4.21) 


DRF = 1 


Rs 

n s VDS( máx) 


(4.22) 
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Exemplo 4.4 

Dez tiristores são utilizados em uma estrutura para suportar uma tensão CC de V s = 15 kV. As 
máximas diferenças da corrente de fuga e da carga de recuperação dos tiristores são 10 mA e 
150 |iC, respectivamente. Cada tiristor tem uma resistência de divisão de tensão de R = 56 kQ. e 
capacitãncia de Ci = 0,5 pF. Determinar (a) a máxima divisão de tensão de regime permanente 
VbS(máx> (b) o fator de diminuição da capacidade nominal da tensão em regime permanente, (c) a 
máxima divisão da tensão transitória Vdt( máx) e (d) o fator de diminuição da capacidade nominal 
da tensão transitória. 


Solução: n s = 10, V s = 15 kV, AId = Idz = 10 mA e A Q = Q 2 = 50 |iC 

(a) A partir da Eq. (4.18), a máxima divisão de tensão em regime permanente é 

15000 + (10 - 1) x 56 x 10 3 x 10 x IO" 3 
VDS(máx) =-^ = 4U04 V 

(b) A partir da Eq. (4.22), o fator de diminuição da capacidade nominal em regime 
permanente é 


DRF = 


1 5000 
10 x 2004 


- 25,15% 


(c) A partir da Eq. (4.21), a máxima divisão da tensão transitória é 

15000 + (10 - 1) x 150 x 10" 6 /(0,5 x 10" 6 ) 

v DT (máx) =-Yõ” ” i//u V 

(d) A partir da Eq. (4.22), o fator de diminuição da capacidade nominal em regime 
transitório é 


DRF = 1 


1 5000 
10 x 1770 


15,25% 


4.10 OPERAÇÃO EM PARALELO DE TIRISTORES 

Quando tiristores são conectados em paralelo, a corrente de carga não é dividida igual¬ 
mente devido às diferenças em suas características. Se um tiristor conduzir mais corrente 
que os outros, sua dissipação de potência aumentará, aumentando assim a temperatura 
da junção e diminuindo a resistência interna. Isto, por sua vez, aumentará sua corrente e 
poderá danificar o tiristor. Esta destruição térmica pode ser evitada colocando-se um 
dissipador de calor comum, discutido no Capítulo 15, de tal forma que todas as unidades 
operem à mesma temperatura. 
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Uma pequena resistência, como mostrado na Figura 4.24, pode ser conectada 
em série com cada tiristor para forçar uma igual divisão de correntes, mas haverá uma 
considerável perda de potência nessas resistências. Uma maneira comum de tratar a 
divisão de correntes para tiristores consiste em utilizar indutores magneticamente aco¬ 
plados, como mostrado na Figura 4.24b. Se a corrente através do tiristor Ti aumentar, 
uma tensão de polaridade oposta será induzida nos enrolamentos do tiristor e a 
impedância por meio da malha de 7^ será reduzida, aumentando portanto o fluxo de 
corrente através dele. 


\ I 

-vW— 

Ri 

-►- 

h 

-pp- 

Ti 




b 

- 

T 2 

— 



(a) Divisão estática de correntes 



(b) Divisão dinâmica de correntes 


Figura 4.24 

Divisão de correntes em 
tiristores. 


4.11 CIRCUITOS DE DISPARO DE TIRISTORES 

Em conversores tiristorizados, existem diferentes potenciais em diversos pontos. O cir¬ 
cuito de potência é submetido a uma tensão elevada, geralmente maior que 100 V, e o 
circuito de gatilho é alimentado com uma tensão baixa, tipicamente de 12 a 30 V. É 
necessário um circuito de isolação entre um tiristor individual e seu circuito de geração de 
pulsos de gatilho. A isolação pode ser conseguida tanto por transformadores de pulsos 
como por optoacopladores. Um optoacoplador pode ser um fototransistor ou foto-SCR, 
como mostrado na Figura 4.25. Um pulso de curta duração para a entrada de um diodo 
emissor de luz infravermelha (do inglês infrared light-emitting diode - ILED), Dy dispara o 
foto-SCR Ti e o tiristor de potência Ti é disparado. Esse tipo de isolação requer uma 
fonte de alimentação separada V cc e aumenta o custo e o peso do circuito de disparo. 



Figura 4.25 

Isolação acoplada 
com foto-SCR. 
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Um arranjo simples de isolação com transformadores de pulsos é mostrado na 
Figura 4.26a. Quando um pulso, de tensão adequada, é aplicado à base do transistor de 
chaveamento Qi, este satura e a tensão CC, V cc , aparece no primário do transformador, 
induzindo uma tensão pulsada no seu secundário, que e aplicada entre os terminais de 
gatilho e cátodo do tiristor. Quando o pulso é removido da base do transistor Qy o 
mesmo entra em corte, uma tensão de polaridade oposta é induzida no primário e o 
diodo de comutação D rn conduz. A corrente, devido à energia magnética do 
transformador, decai através de D m até zero. Durante esse decaimento transitório, uma 
tensão reversa correspondente é induzida no secundário. A largura do pulso pode ser 
aumentada colocando-se um capacitor C em paralelo com o resistor R, como mostrado 
na Figura 4.26b. O transformador conduz corrente unidirecional e o núcleo magnético 
saturará, limitando dessa forma a largura do pulso. Esse tipo de isolação é adequado 
para pulsos de 50 a 100 ps, tipicamente. 


Figura 4.26 


Isolação com 
transformador de 
pulsos. 



(a) Pulso de curta duração (b) Pulso de longa duração 



(c) Gerador de trem de pulsos 


(c) Trem de pulsos com temporizador 
e lógica AND 


Em muitos conversores de potência com cargas indutivas, o período de condu¬ 
ção de um tiristor depende do fator de potência da carga; portanto, o início da condução 
do tiristor não é bem-definido. Nessa situação, é sempre necessário disparar os tiristores 
continuamente. Entretanto, uma polarização contínua de gatilho aumenta as perdas do 
tiristor. Um trem de pulsos, que é preferível, pode ser obtido com um enrolamento 
auxiliar, como mostrado na Figura 4.26c. Quando o transistor Qj é ligado, uma tensão é 
também induzida no enrolamento auxiliar N 3 na base de Qi de forma que o diodo D] seja 
reversamente polarizado e Qj desligue. Enquanto isso, o capacitor Cj carrega-se através 
de Rj e liga Q 1 novamente. Esse processo de disparo e desligamento continua enquanto 
houver um sinal de entrada D] para o isolador. Em vez de utilizar um enrolamento 
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auxiliar como um oscilador de bloqueio, uma porta lógica AND com um oscilador (ou 
um temporizador) poderia gerar um trem de pulsos, como mostrado na Figura 4.26d. Na 
prática, a porta AND não pode excitar o transistor Qj diretamente, e um estágio amplifi¬ 
cador (do inglês buffer) normalmente é conectado antes do transistor. 

A saída dos circuitos de gatilho da Figura 4.25 ou Figura 4.26 é normalmente 
conectada entre o gatilho e o cátodo, juntamente com outros componentes de proteção 
do gatilho, como mostrado na Figura 4.27. O resistor R g na Figura 4.27a aumenta a 
capacidade de dv/dt do tiristor, reduz o tempo de desligamento e aumenta as correntes 
de travamento e de manutenção. O capacitor C g na Figura 4.27b remove componentes de 
ruídos de alta freqüência e aumenta a capacidade de dv/dt e o tempo de atraso do 
gatilho. O diodo D g na Figura 4.27c protege o gatilho contra tensões negativas. Entre¬ 
tanto, para SCRs assimétricos, é desejável ter alguma polarização de tensão negativa no 
gatilho para melhorar a capacidade de dv/dt e também reduzir o tempo de desligamen¬ 
to. Todas essas características podem ser combinadas, como mostrado na Figura 4.27d, 
onde o diodo Dj permite que haja apenas pulsos positivos e R] amortece quaisquer 
oscilações transitórias e limita a corrente de gatilho. 



Figura 4.27 

Circuitos de 
proteção do 
gatilho. 


4.12 TRANSISTOR DE UNUUNÇÃO 

O transistor de unijunção (do inglês unijunction transistor - UJT) é comumente utilizado 
para a geração de sinais de disparo para SCRs. Um circuito básico de disparo com UJT é 
mostrado na Figura 4.28a. O UJT tem três terminais designados por emissor E, base 1 Bj 
e base 2 B 2 . Entre £>i e B 2 o UJT tem as características de uma resistência comum. Esta é a 
resistência entre bases Rgg e seus valores estão na faixa de 4,7 a 9,1 kO. A curva carac¬ 
terística de um UJT é mostrada na Figura 4.28b. 

Quando uma fonte de alimentação CC V s é aplicada, o capacitor C é carregado 
através do resistor R, uma vez que o circuito do emissor do UJT está em estado aberto. A 
constante de tempo de carga do circuito é iq = RC. Quando a tensão de emissor V Ef que 
é a mesma que a tensão do capacitor v Cf atinge a tensão de pico (do inglês peak voltage — 
Vp), o UJT dispara e o capacitor C descarrega-se através de R B1 a uma taxa determinada 
pela constante de tempo x 2 = RgiC. x 2 é muito menor que X}. Quando a tensão de 
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emissor decai a seu ponto do vale (do inglês valley point V v ), o emissor cessa sua 
condução, o UJT desliga e o ciclo de carga se repete. As formas de onda do emissor e as 
tensões de disparo são mostradas na Figura 4.28c. 

A forma de onda da tensão de disparo V B i é idêntica à corrente de descarga do 
capacitor Q. A tensão de disparo V B i deve ser calculada para ser suficientemente grande 
para disparar o SCR. O período da oscilação T é razoavelmente independente da tensão 
da fonte de alimentação CC V s , e é dado por 

T = \ = RC ln - 1 - (4.23) 

onde o parâmetro é chamado de razão intrínseca de equilíbrio (do inglês intrinsic stand-off 
ratio). O valor de r| está entre 0,51 e 0,82. 

O resistor R é limitado a um valor entre 3 kQ e 3 MQ. O limite superior de R é 
definido pela exigência de que a linha de carga formada por Re V s tenha interseção com 
a curva característica do dispositivo à direita do ponto de pico, mas à esquerda do ponto 
do vale. Se a linha de carga não passar à direita do ponto de pico, o UJT não disparará. 
Esta condição será satisfeita se V s - l p R > V p . Isto é, 

R < —f V,> (4.24) 

L v 

No ponto do vale I E = I v e V E = V v de tal forma que a condição para o limite 
inferior de R que assegure o desligamento seja U s - 1 V R < V v . Isto é, 


R > — r Vz ’ (4.25) 

lv 

A faixa recomendada da tensão de alimentação U s é de 10 a 35 V. Para valores 
fixos de T|, a tensão de pico V p varia de acordo com a tensão entre as duas bases, V BB . V p 
é dado por 

V p = r\V BB + Vb(= 0,5 V) - qUs + V D (= 0,5 V) (4.26) 

onde y D éa queda de tensão direta de um diodo. A largura do pulso de disparo t g é 


t g = RbiC 


( 4 . 27 ) 
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Vbb 

+ 

Vbi 


(a) Circuito 



0 T 2T t 

(c) Formas de onda 


Figura 4.28 

Circuito de 
disparo com 
UJT. 



Ieo (iaA) 


(b) Curva característica estática 


Geralmente, Rb i é limitado a um valor abaixo de 100 £2, embora valores de até 
2 ou 3 k£2 sejam possíveis em algumas aplicações. Um resistor Rgz é normalmente 
conectado em série com a base 2, para compensar a diminuição de Vp devido ao aumento 
de temperatura e para proteger o UJT de possível destruição térmica. O resistor Rg 2 tem 
um valor de 100 O ou maior e pode ser determinado aproximadamente por 


RB! = 


IO 4 


(4.28) 
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Exemplo 4.5 

Calcular o circuito de disparo da Figura 4.28a. Os parâmetros do UJT são V s = 30 V, q = 0,51, 
Ip = 10 pA, V v = 3,5 V e I v = 10 mA. A freqüência de oscilação éf = 60 Hz e a largura do pulso de 
disparo é tg = 50 ps. 

Solução: T= 1 //= l/ÓOHz = 16,67 ms. A partir da Eq. (4.26), V p = 0,51 x 30 + 0,5 = 15,8 V. 
Considerar C = 0,5 pF. A partir das Eqs. (4.24) e (4.25), os valores de limitação de R são 

R < 3 " 15,8 = 1,42 Mil 

10 [lA 


R > = 2 ' 65 kíl 

10 mA 


A partir da Eq. (4.23), 16,67 ms = R x 0,5 pF x ln [1/(1 - 0,51)], que dá R = 46,7 kíl, 
que cai dentro dos valores de limitação. A tensão máxima do gatilho é Vbi = V p = 15,8 V. 

A partir da Eq. (4.27), 


Rb 1 


k 

c 


50 ps 
0,5 pF 


= 100 Í2 


A partir da Eq. (4.28), 


Rbi = 


_I O 4 __ 

0,51 x 10 


= 654 Q 


4.13 TRANSISTOR DE UNSJUNÇÃO PROGRAMÁVEL 

O transistor de unijunção programável (do inglês programmable unijunction transistor - 
PUT) é um pequeno tiristor, mostrado na Figura 4.29a. Um PUT pode ser utilizado em 
um oscilador de relaxação, como mostrado na Figura 4.29b. A tensão de gatilho Vq é 
fornecida pela fonte de alimentação através do divisor de tensão resistivo formado por 
P] e R 2 e determina o ponto da tensão de pico Vp. No caso do UJT, V p é fixado, para um 
dispositivo, pela fonte de alimentação CC. Mas o V p de um PUT pode ser variado 
alterando-se o divisor resistivo Ri e R 2 . Se a tensão de anodo V& for menor que a tensão 
de gatilho Vq, o dispositivo permanecerá em seu estado de bloqueio (desligado). Se 
ultrapassar a tensão de gatilho por uma queda de tensão direta de um diodo Vq, o ponto 
de pico será atingido e o dispositivo disparará. Os pontos da corrente de pico I p e da 
corrente de vale I v dependem ambos da impedância equivalente do gatilho 
Rq = R] R 2 /(Ri + R 2 ) e da fonte de alimentação V s . Geralmente R^ é limitado a um valor 
abaixo de 100 O. 
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Anodo 

O 


Gatilho 



Ò Cátodo 
(a) Símbolo 



Figura 4.29 

Circuito de disparo 
com PUT. 


Vp é dado por 


V D = 


R2 


p r{ + r 2 


V s 


(4.29) 


que dá a relação intrínseca como 


T| = 


V 


V 


Ri 


Vs Ri + R 2 


(4.30) 


R e C controlam a freqüência juntamente com R\ e O período da oscilação 
T e dado aproximadamente por 


1 Vs 

T = - - RC ln %. = RC ln 
/ Vs ~ Vp 




V 


Ri 


(4.31) 


/ 


A corrente de gatilho 1q no ponto do vale é dada por 


Ig = (1 - h) 


Vs 

Rg 


(4.32) 


onde Rq = RíR 2 /(Rí + R 2 )- Rí e Rl podem ser determinados a partir de 


Rí = 


Rg 

n 


(4.33) 
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R 2 = 


Rg 

1 - TI 


(4.34) 


Exemplo 4.6 

Calcular o circuito de disparo da Figura 4.29b. Os parâmetros do PUT são V s = 30 V e Iq = 1 mA. 
A freqüência de oscilação éf = 60 Hz. A largura do pulso é tg = 50 ps e a tensão de pico do disparo 
é VRk = 10 V. 

Solução: T = l/f = 1/60 Hz = 16,67 ms. A tensão de pico do disparo é VRk = Vp — 10 V. 
Considerar C = 0,5 pF. A partir da Eq. (4.27), Rk = tg/C = 50 ps/0,5 pF = 100 O . A partir da Eq. 
(4.30), ti = Vp/Vs = 10/30 = 1/3. A partir da Eq. (4.31), 16,67 ms = R x 0,5 pF x ln 

[30/(30 - 10)], que dá R = 82,2k£2. Para Iq = 1 mA, a Eq. (4.32) dá Rq = (1 — ^) x 30 
/1 mA = 20 kO. A partir da Eq. (4.33), 

Rx = — = 20 Q x | = 60 kfl 

n 1 

A partir da Eq. (4.34), 

Rr 3 

R 2 ~ — = 20 kQ ; = 30 kO 
1 — r| 2 

4.14 MODELAMENTO EM SPICE PARA TIRISTORES 

Considere que o tiristor, como o mostrado na Figura 4.30a, seja operado a partir de uma 
fonte de alimentação CA. O tiristor deve exibir as seguintes características: 

1. chave ar para o estado de condução com a aplicação de uma pequena 
tensão positiva de gatilho, contanto que a tensão anodo-catodo seja positiva; 

2. permanecer em estado de condução enquanto a corrente de anodo fluir; 

3. chave ar para o estado de bloqueio quando a corrente de anodo passar por 
zero, indo para o lado negativo. 

A ação de chaveamento do tiristor pode ser modelada por uma chave contro¬ 
lada por tensão e uma fonte de corrente polinomial. Isto é mostrado na Figura 4.30b. O 
processo de disparo pode ser explicado através das seguintes etapas: 

1. Para uma tensão positiva de gatilho Vg entre os nós 3 e 2, a corrente de 
gatilho é Ig = I(VX) = Vg/Rc - 
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2. A corrente de gatilho Ig ativa a fonte de corrente controlada por corrente 
F i e produz uma corrente de valor Fg = P\lg = PiI(VX ) de forma que 
Fi = Fg + F a . 

3. A fonte de corrente Fg produz uma tensão Vr, cujo crescimento ocorre 
rapidamente, sobre a resistência Rt. 

V 

4. A medida que a tensão Vr aumentar acima de zero, a resistência Rs da 
chave controlada por tensão CFh diminuirá de Ro ff para Fon. 

5. À medida que a resistência Rs da chave CHi diminuir, a corrente de ano do 
Ia = I(VY) aumentará, desde que a tensão anodo-catodo seja positiva. Essa 
crescente corrente de anodo I a produz uma corrente F a = P^ía = P 2 KVY). 
Isto resulta em um aumento no valor da tensão Vr. 


| a Anodo 



Figura 4.30 

Modelamento 
do tiristor em 
SPICE. 


6. Isto produz uma condição regenerativa com a chave rapidamente sendo 
levada à baixa resistência (estado de condução). A chave permanece ligada 
se a tensão de gatilho Vg for removida. 

7. A corrente de anodo I a continua a fluir enquanto ela for positiva e a chave 
permanecer em estado de condução. 

Durante o desligamento, a corrente de gatilho é desligada e I g = 0. Isto é, 
Fg = 0,F\ = Fg + F a = F a . A operação de desligamento pode ser explicada através das 
seguintes etapas: 
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1. À medida que a corrente de anodo I a se toma negativa, a corrente Fi se 
inverte, contanto que a tensão de gatilho Vg não esteja mais presente. 

2. Com uma Fi negativa, o capacitor Ct se descarregará através da fonte de 
corrente Fi e da resistência Rt . 

3. Com a queda da tensão Vr a um nível baixo, a resistência R s da chave 
Cfíi aumenta de baixa Ron para alta jRoff. 

4. Esta é novamente uma condição regenerativa com a resistência da chave 
sendo levada rapidamente para o valor de Roff à medida que a tensão 
Vr se torna zero. 

Este modelo funciona bem em um circuito conversor em que a corrente do 
tiristor cai a zero por ela mesma, devido às características naturais da corrente. Mas para 
um conversor CA-CC em onda completa com uma corrente de carga contínua, discutido 
no Capítulo 5, a corrente de um tiristor é desviada para um outro, e esse modelo pode 
não dar a saída verdadeira. Esse problema pode ser resolvido com a adição do diodo 
Dj> como mostrado na Figura 4.30b. O diodo evita que qualquer corrente reversa, 
resultante do disparo de um outro tiristor no circuito, flua através daquele tiristor. 

Esse modelo de tiristor pode ser utilizado como um subcircuito. A chave CH^ é 
controlada pela tensão de controle Vr, conectada entre os nós 6 e 2. Os parâmetros da 
chave e/ou do diodo podem ser ajustados para se produzir a queda desejada de tensão 
direta do tiristor. Devem ser utilizados os parâmetros do diodo IS=2,2E-15, BV=1800V, 
TT=0 e os parâmetros da chave RON=0.0125, ROFF=10E+5, VON=0.5V, VOFF=OV. A 
definição do subcircuito para o modelo SCR do tiristor pode ser descrita como se segue: 


* 

Subc 

ircui t 

for a 

c t hy 

rí stor 

model 



.su 

BCKT 

SCR 

1 


2 

_ 


2 

* 


mode" 

ano 

de c 

athode 

+ cont 

:rol 

-control 

* 


name 




volte 

ige 

voltage 

SI 

1 

5 

6 

2 

SMOD 


Vol 

tage-controlled switch 

RG 

3 

4 

50 






VX 

4 

2 

DC 

OV 





VY 

5 

7 

DC 

OV 





DT 

7 

2 

DMOD 




Swi 

tch diode 

RT 

6 

2 

1 






CT 

6 

2 

10UF 






F1 

2 

6 

POLY 

(2) 

VX \ 

JY 0 

50 

11 

.MO] 

DEL SM 

OD VSW1 

:tch ( 

RON = 0 

. 0125 

ROFF=10E+ 5 

VON= 0.5 VOFF = OV) ; Switch 

.MO] 

DEL DM 

OD D {lí 

> = 2.2E 

-15 E 

V = 18 0 0A 

/ TT=0 ) 


; Diode model parameters 

. EN1 

DS SC 

R 






; Ends subcircu.it defini 
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RESUMO 

Há nove tipos de tiristores. Apenas os GTOs, SITHs e os MCTs são dispositivos desligá¬ 
veis pelo gatilho. Cada tipo possui vantagens e desvantagens. As características dos 
tiristores práticos diferem significativamente daquelas dos dispositivos ideais. Apesar de 
haver várias formas de disparar os tiristores, o controle pelo gatilho é a mais prática. 
Devido às capacitâncias de junção e aos limites de disparo, os tiristores têm de ser 
protegidos contra di/dt elevados e falhas por dv/dt. Uma rede snubber normalmente é 
utilizada para proteger de dv/dt elevado. Devido à carga recuperada, alguma energia é 
armazenada nas indutâncias de di/dt e parasitas; e os dispositivos têm de ser protegidos 
dessa energia armazenada. As perdas de chaveamento dos GTOs são muito maiores que 
aquelas dos SCRs convencionais. Os componentes do snubber dos GTOs são críticos para 
a sua performance. 

Devido às diferenças nas características dos tiristores do mesmo tipo, as opera¬ 
ções em série e em paralelo de tiristores requerem redes de divisão de tensão e corrente 
para protegê-los sob condições transitórias e de regime permanente. E necessário que 
haja uma forma de isolação entre os circuitos de potência e o de gatilho. Uma isolação 
com transformador de pulsos é simples, porém eficaz. Para as cargas indutivas, um trem 
de pulsos reduz as perdas nos tiristores e normalmente é utilizado para o seu disparo, em 
vez de pulsos contínuos. Os UJTs e os PUTs são utilizados para a geração de pulsos de 
disparo. 
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QUESTÕES DE REVISÃO 

4.1 Qual é a curva característica v-i dos tiristores? 

4.2 O que é a condição de bloqueio dos tiristores? 

4.3 O que é a condição de estado de condução dos tiristores? 

4.4 O que é a corrente de travamento dos tiristores? 

4.5 O que é a corrente de manutenção dos tiristores? 

4.6 O que é o modelo de um tiristor com dois transistores? 

4.7 Quais são as formas de se dispararem os tiristores? 

4.8 O que é o tempo de disparo dos tiristores? 

4.9 Qual é a função da proteção contra di/dtl 

4.10 Qual é o método mais comum de proteção contra di/dtl 

4.11 Qual é a função da proteção contra dv/dtl 

4.12 Qual é o método mais comum de proteção contra dv/dtl 
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4.13 O que é o tempo de desligamento dos tiristores? 

4.14 Quais são os tipos de tiristores? 

4.15 O que é um SCR? 

4.16 Qual é a diferença entre um SCR e um TRIAC? 

4.17 Qual é a curva característica de desligamento dos tiristores? 

4.18 Quais são as vantagens e desvantagens dos GTOs? 

4.19 Quais são as vantagens e desvantagens dos SITHs? 

4.20 Quais são as vantagens e desvantagens dos RCTs? 

4.21 Quais são as vantagens e desvantagens dos LASCRs? 

4.22 O que é uma rede snubber ? 

4.23 Quais são as considerações de projeto das redes snubber ? 

4.24 Em que consiste a técnica mais comum para a divisão de tensão em tiristores conectados 
em série? 

4.25 Em que consiste a técnica mais comum para a divisão de corrente em tiristores conectados 
em série? 

4.26 Qual é o efeito do tempo de recuperação reversa na divisão da tensão transitória dos 
tiristores conectados em paralelo? 

4.27 O que é o fator de diminuição da capacidade nominal dos tiristores conectados em série? 

4.28 O que é um UJT? 

4.29 O que é a tensão de pico de um UJT? 

4.30 O que é tensão do ponto do vale de um UJT? 

4.31 O que é a razão intrínseca de equilíbrio de um UJT? 

4.32 O que é um PUT? 

4.33 Quais são as vantagens de um PUT em relação a um UJT? 


4.1 


A capacitância de junção de um tiristor pode ser considerada independente da tensão de 
bloqueio. O valor de limitação da corrente de carga para disparar o tiristor é de 12 mA. Se 
o valor crítico de dv/dt for 800 V/jlis, determinar a capacitância da junção. 
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4.2 A capacitância da junção de um tiristor é C/2 = 20 pF e pode ser considerada indepen¬ 
dente da tensão de bloqueio. O valor de limitação da corrente de carga para disparar o 
tiristor é de 15 mA. Se um capacitor de 0,01 pF for conectado em paralelo com o tiristor, 
determinar o valor crítico de dv/dt. 

4.3 Um circuito com tiristor é mostrado na Figura P4.3. A capacitância da junção do tiristor é 
C /2 = 15 pF e pode ser considerada independente da tensão de bloqueio. O valor de 
limitação da corrente de carga para disparar o tiristor é de 5 mA e o valor crítico de 
dv/dt é de 200 V/ps. Determinar o valor da capacitância C s de tal forma que o tiristor não 
dispare devido ao dv/dt. 


Figura P4.3 


O-nAAA 



o 


4.4 A tensão de entrada na Figura 4.9e é V s = 200 V com resistência de carga de R = 10 D e 
indutância de carga de L = 50 pH. Se a razão de amortecimento for 0,7 e a corrente de 
descarga do capacitor for 5A, determinar (a) os valores de R s e C s e (b) o dv/dt máximo. 

4.5 Repetir o Problema 4.5 se a tensão de entrada for CA da forma v s = 179 sen 377f. 

4.6 Um tiristor conduz uma corrente, como mostrado na Figura P4.6. A freqüência de chavea- 
mento éf s = 50 Hz. Determinar a corrente média em estado de condução It- 


Figura P4.6 



4.7 Uma estrutura de tiristores conectados em série deve suportar uma tensão CC de 
Vs = 15 kV. As máximas diferenças de correntes de fuga e carga recuperada são 10 mA e 
150 pC, respectivamente. Um fator de diminuição da capacidade nominal de 20% é 
aplicado para as divisões de tensão de regime permanente e transitório dos tiristores. Se 
a máxima divisão de tensão de regime permanente for de 1000 V, determinar (a) a 
resistência R de divisão de tensão em regime permanente para cada tiristor e (b) a 
capacitância C\ da tensão transitória para cada tiristor. 
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4.8 Dois tiristores são conectados em paralelo para dividir uma corrente de carga total de 
h = 600 A. A queda de tensão em estado de condução de um tiristor é Vn = 1,0 V a 300 
A e a do outro tiristor é Vn = 1,5 V a 300 A. Determinar os valores das resistências em 
série para forçar a divisão de correntes com 10% de diferença. A tensão total é v = 2,5 V. 

4.9 Calcular o circuito de disparo da Figura 4.28a. Os parâmetros do UJT são V s = 20 V, 
rj = 0,66, Ip = 10 g A, V v = 2,5 V e I v = 10 mA. A freqüência de oscilação éf — 1 kHz e a 
largura do pulso de gatilho é tg = 40 ps. 

4.10 Calcular o circuito de disparo da Figura 4.29b. Os parâmetros do PUT são V s = 20 V e 
Ig = 1,5 mA. A freqüência de oscilação éf = 1 kHz. A largura do pulso é tg = 40 ps e o 
pico do pulso de disparo é Vr s - 8 V. 
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Capítulo 5 


Retificadores Controlados 



5.1 INTRODUÇÃO 

Vimos no Capítulo 3 que os retificadores com diodos fornecem apenas uma tensão de 
saída fixa. Para se obterem tensões de saída controladas, é utilizado o controle de fase 
com tiristores em vez de diodos. A tensão de saída dos retificadores tiristorizados é 
controlada variando-se o ângulo de disparo ou de retardo dos tiristores. Um tiristor em 
controle de fase é disparado através da aplicação de um pulso de curta duração ao seu 
gatilho e desligado devido à comutação natural da rede, ou da linha’, e no caso de uma carga 
altamente indutiva, ele é desligado pelo disparo de outro tiristor do retificador, durante 
o semiciclo negativo da tensão de entrada. 

Esses retificadores de fase controlada são simples e mais baratos; e sua efi¬ 
ciência é, em geral, acima de 95%. Como esses retificadores convertem CA em CC, eles 
são também chamados conversores CA-CC e são extensivamente utilizados em aplicações 
industriais, especialmente em acionamentos de velocidade variável, na faixa de potência 
fracionária ao nível de megawatts. 

Os conversores de fase controlada podem ser classificados em dois tipos, 
dependendo da alimentação de entrada: (1) conversores monofásicos e (2) conversores 
trifásicos. Cada tipo pode ser subdividido em (a) semicontrolado, (b) controlado (ou 
totalmente controlado) e (c) conversor dual. O semicontrolado é um conversor de um 
quadrante e tem polaridade da tensão e corrente de saída. O controlado é um conversor de 
dois quadrantes e a polaridade de sua tensão de saída pode ser tanto positiva quanto 
negativa. Entretanto, a corrente de saída do conversor controlado tem apenas uma 
polaridade. O conversor dual pode operar nos quatro quadrantes; e ambas, tensão e 
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corrente de saída, podem ser tanto positivas quanto negativas. Em algumas aplicações os 
conversores são conectados em série para operar em tensões elevadas e melhorar o fator 
de potência da entrada. 

De forma similar ao caso dos retificadores com diodos, o método da série de 
Fourier pode ser aplicado para analisar as performances dos conversores de fase contro¬ 
lada com cargas RL . Entretanto, para simplificar a análise, a indutância da carga pode ser 
considerada suficientemente alta, de tal forma que a corrente de carga seja contínua e 
tenha ondulação desprezível. 


5.2 PRINCÍPIO DE OPERAÇÃO DOS 

CONVERSORES DE FASE CONTROLADA 

Considerar o circuito com carga resistiva da Figura 5.1a. Durante o semiciclo positivo da 
tensão de entrada, o anodo do tiristor está positivo em relação a seu cátodo e diz-se que 
ele está em polarização direta. Quando o tiristor T\ é disparado, em cot = oc, ele conduz e a 
tensão da entrada aparece sobre a carga. Quando a tensão da entrada começa a ficar 
negativa, em cot = tu, o anodo do tiristor fica negativo em relação a seu cátodo e diz-se 
que Ti está em polarização reversa; e ele é desligado. O intervalo de tempo entre o qual a 
tensão de entrada começa a ficar positiva e o tiristor é disparado em cot = a é chamado 
ângulo de disparo ou de retardo oc. 

A Figura 5.1b mostra a região de operação do conversor, onde a tensão e a 
corrente de saída têm apenas uma polaridade. A Figura 5.1c mostra as formas de onda 
para a tensão de entrada, tensão de saída, corrente de carga e tensão sobre T\. Esse 
conversor não é normalmente utilizado em aplicações industriais porque sua saída tem 
um elevado conteúdo de ondulação, sendo esta de baixa freqüência. S ef s for a freqüência 
da alimentação de entrada, a menor freqüência da ondulação de saída será/ s . 

Se V m for a tensão máxima de entrada, a tensão média de saída V m éàio pode ser 
encontrada a partir de 


1 Í K Vm 

Vmédio — ~ Vrn sen (0 1 d((Ot) = ~ [— COS COt] a 

Zn j a 2 TC 


V: 


m 


2k 


(1 + cos a) 


(5.1) 


e V médio pode ser variado de V m /n a 0, variando-se a de 0 a 7C. A tensão média de saída 
torna-se máxima quando a = 0 e a máxima tensão de saída V^ m é 
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V médio 


V, 


m 


71 


(5.2) 


Figura 5.1 

Conversor 
tiristorizado 
monofásico 
com carga 
resistiva. 


Ti 



^médio 

■ Vo 




0 

^ médio 


(b) Quadrante 



Normalizando a tensão de saída em relação a Vd m > a tensão de saída normalizada é 


Vmédio nr /-i . \ 

Vn = — = 0/5 (1 + cos a) 


V d 


(5.3) 


rn 


A tensão eficaz ( rms ) de saída é dada por 


V] 


rms 


1 

2k 


2 2 


V m sen cot d((út) 


a 


1/2 


Vm f 71 

—— (1 - cos 2cút) d(cút) 

a 


1/2 


(5.4) 
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m 


1 

n 


k - a + 


sen 2a 


1/2 


Exemplo 5.1 

Se o conversor da Figura 5.1a tiver uma carga puramente resistiva de Re o ângulo de disparo for 
a = n/2, determinar (a) a eficiência da retificação, (b) o fator de forma FF, (c) o fator de ondulação 
RF, (d) o fator de utilização do transformador TUF e (e) a tensão de pico inverso PIV do tiristor T\. 

Solução: O ângulo de disparo, a = n/2. Da Eq. (5.1), Vmédio = 0,1592 V m e /médio = 
0,1592 V m /R. Da Eq. (5.3), V n = 0,5 pu. Da Eq. (5.4), V rms = 0,3536 V m e / rms = 0,3536 V m /R. Da 
Eq. (3.42), Pmédio — Vmédio/médio =: (0,1592V%) /R e da Eq. (3.43), Pca = Vrms/rms := 
(0,3536 Vm)/R- 


(a) A partir da Eq. (3.44), a eficiência da retificação é 


(0,159 2 V m f 
(0,3536 V m ) 2 


= 20,27% 


(b) A partir da Eq. (3.46), o fator de forma é 

FF = 0,3536 V m = 2,221 ou 222,1% 

U,1d9z 

(c) A partir da Eq. (3.48), o fator de ondulação RF = (2,221 2 - 1) 1/2 = 1,983 ou 198,3%. 

(d) A tensão eficaz do secundário do transformador, V s = V m /^2 = 0,707 V m . O valor 
eficaz da corrente secundária do transformador é o mesmo que o da carga, 1$ = 0,3536 V m /R. A 
potência aparente (VA) do transformador, VA = V S I S = 0,707 V m x 0,3536 V m /R. A partir da Eq. 
(3.49), 


TUF - 


_ 0,1592 2 _ 

0,707 x 0,3336 


= 0,1014 e 


1 

TUF 


- 9,86 


(e) A tensão de pico inverso é PIV = V nh 

Nota: A performance do con versor piora na faixa inferior do ângulo de disparo a. 


5.3 CONVERSORES MONOFÁSICOS SEMSCONTROLADOS 

O arranjo do circuito de um conversor monofásico semicontrolado é mostrado na Figura 
5.2a, com uma carga altamente indutiva. A corrente de carga é considerada contínua e 
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sem ondulação. Durante o semiciclo positivo, o tiristor T\ está diretamente polarizado. 
Quando o tiristor T\ é disparado, em (út = a, a carga é conectada à alimentação de 
entrada através de ^ e D 2 durante o período a < (út < n. Durante o período de 
ti < cot < (tc + a), a tensão de entrada é negativa e o diodo de comutação D m está 
diretamente polarizado. D m conduz para possibilitar a continuidade da corrente na carga 
indutiva. A corrente de carga é transferida de T| e D 2 para D m ; e o tiristor T\ e o diodo 
D 2 são desligados. Durante o semiciclo negativo da tensão de entrada, o tiristor está 
diretamente polarizado e o seu disparo em (út = n + a polarizará reversamente D m . O 
diodo D m é desligado e a carga é conectada à rede de alimentação através de T 2 e Dj. 

A Figura 5.2b mostra a região de operação do conversor, onde ambas, a tensão 
e a corrente de saída, têm polaridade positiva. A Figura 5.2c mostra as formas de onda 
para a tensão de entrada, tensão de saída, corrente de entrada e correntes através de 
T\, T 2 , Di e D 2 . Esse conversor tem um fator de potência melhor devido ao diodo de 
recuperação e é comumente utilizado em aplicações de até 15 kW, onde a operação em 
um quadrante é aceitável. 

A tensão média de saída pode ser encontrada a partir de 


V médio 


2 

2n 


■n y ] 

Vm sen (út d((út) = 2 
a 


m 


2n 


[- COS Cüf]a 


Vm 

TC 


(1 


+ cos a) 


(5.5) 


e Vmédio pode ser variado de 2V m /n a 0, variando-se a de 0 a 71 . A máxima tensão média 
de saída é V^ m = 2V m /n e a tensão de saída média normalizada é 


V 


n 


lAnédio 
Vdm 


0,5(1 + cos a) 


(5.6) 


A tensão eficaz ( rms) de saída é encontrada a partir de 


V, 


rms 


2 


j Vm sen 2 (út d(<út) 
2n J a 


1/2 


V ? »% 

J’ ! (1 -- cos 2(út) d((út) 

2n J a 


1/2 


V- 


m 


di 


1 

71 


ti - a + 


sen 2a 
2 . 


1/2 


/-1 


(5.7) 
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Exemplo 5.2 

O conversor semicontrolado da Figura 5.2a está conectado a uma rede de alimentação de 120 V 60 
Hz. A corrente de carga Ia pode ser considerada contínua e seu conteúdo de ondulação é desprezí¬ 
vel. A relação de espiras do transformador é unitária, (a) Expressar a corrente de entrada na série 
de Fourier, determinar o fator harmônico da corrente de entrada HF, o fator de deslocamento DF e 
o fator de potência da entrada PF. (b) Se o ângulo de disparo for a = n/2, calcular V m éd\o V n 
Vrms, HF, DF e PF. 



(b) Quadrante 



(c) Formas de onda 


Figura 5.2 

Conversor 

monofásico 

semicontrolado. 


Solução: (a) A forma de onda para a corrente de entrada é mostrada na Figura 5.2c e a 
corrente instantânea de entrada pode ser expressa na série de Fourier como 


ls(t ) — /médio + 


(a n cos n(üt + b n sen mof) 
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onde 


2k 

2 r2n 


1 Ç ZK . 

Imédio :=: J ís(t) d((út) — 


1 

2tc 


f r n r 2n 1 

j Iad((Ot)- t 

j Iad((út) 

a 

k + a 


= 0 


1 r 

OLn = - is(t) COS n(út d((út) 
TC J a 


r K C 2k 

la cos n(üt d((út) - J Ia cos ncof d(cof) 

- 7t + a 


24 


= - - - sen na para n = 1, 3,5, ... 

nn 


= 0 para n = 2, 4, 6, ... 

1 f 271 

b n = - z' s (í) sen n(útd(C0t) 

TT J 


1 

çK 

r 2 tc 

I n sen n(üt d((út) - 

J Ia sen ncot íí(coí) 

TC 

a 

J 11 + a 


24 

W7C 


(1 + cos na) para n = 1, 3, 5, 


= 0 para n = 2, 4, 6, ... 

Sendo Wdio = 0, a Eq. (5.8) pode ser escrita como 


onde 


i s (t) = ^ ^[2 Ia sen(n(út) + <|> n ) 

n = 1, 3, 5, ... 


_ 2 na 

= tan ^ ~~ 2 


(5.9) 


(5.10) 


O valor eficaz do n-ésimo componente harmônico da corrente de entrada é 
obtido como 


T 1 , 2 , 1 ,2 a /2 

Isn — ^2 ( an 


2 C 2 1„ 


ia na 

-cos " 

nn 2 


(5.11) 
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A partir da Eq. (5.11), o valor eficaz da corrente fundamental é 


7 2 <ll a a 

hl = --COS — 

71 2 


A corrente eficaz de entrada pode ser calculada a partir da Eq. (5.11) como 

{ \l/2 


h = 


// hn 
n = 1,2,... J 


I s também pode ser determinado diretamente a partir de 


h = 


2 Ç K 
2k a 


J Ia d((út) 


1/2 


— Ia 


6 (x ^ 

1 - - 

v 71 , 


1/2 


A partir da Eq. (3.51), HF = [(/ s // sl ) 2 - 1 ] 1/2 ou 


HF = 


k (n - a) 


“i 1/2 


4(1 + cos a) 
A partir das equações (3.50) e (5.10), 


DF = cos di = cos - 


a 

2 


A partir da Eq. (3.52), 


OIT Jsl oc 

PF = 77 C0S 2 


V2~(l + cosa) 


[n; (tc - a)] 


1/2 


(b) a = re/2 e V m = 72 x 120 = 169,7 V. Da Eq. (5.5), V m édio= (V m /n)(l + cos a): 
da Eq. (5.6), V n = 0,5 pu e da Eq. (5.7), 


Vr 


Vm 

V7 


" 1 

f 

sen 2a 

7 

" 


K ~ 

- a + ^ 



7C 


2 



L 

V 


) 

- 


= 84,57 V 


Isi = cos 7 = 0,63661a 

71 4 


Is = Ia 


í a ^ /2 

1 - - 


V 


7C 


= 0,70711a 


J 


(5.12) 

(5.13) 

(5.14) 
54,02 V, 
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HF 



f I. -l 





= 0,4835 


ou 48,35% 


e DF = cos — | = 0,7071 


pp _ -A. cos Q - 0,6366 (indutivo) 

Is 2 

Nota: Os parâmetros de performance do conversor dependem do ângulo de disparo <x 


5.3.1 Conversor Monofásico Semicontrolado com Carga RL 

Na prática, uma carga tem uma indutância finita. A corrente de carga depende dos 
valores da resistência R e da indutância L da carga. A operação do conversor pode ser 
dividida em dois modos: modo 1 e modo 2. 


Modo 1. Esse modo é válido para 0 < cof < a, durante o qual o diodo de 
comutação D m conduz. A corrente de carga iu durante o modo 1 é descrita por 

L d ^r + Riu + E = 0 (5.15) 

dt 

que, com a condição inicial iu((út = 0) = 4o em regime permanente, dá 

Iu = hoe- (R/L)t - | d - e~ (R/l)t ) para iu â 0 (5.16) 

Ao final desse modo, em cof = a, a corrente de carga torna-se //> Isto é, 

Iu = fu («tf = a) = Iioe- (R/L)ia/a) - | [1 - e- (R/L)(a/w) ] para Iu > 0 (5.17) 

Modo 2. Esse modo é válido para a < cof < n, enquanto o tiristor Ti conduz. 
Se v s = ^2 V s sen cof for a tensão de entrada, a corrente de carga iu (durante o modo 2) 
pode ser encontrada a partir de 

L 4 + RÍL2 + E = a/ 2 sen cof (5.18) 


cuja solução é da forma 
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H2 


7iv s 


z 


sen (cot - 0) + A\e (R/L)t - | para i L2 > 0 


onde a impedância da carga é Z = [R 2 + (coL) 2 ] 172 e o ângulo da impedância da carga 
0 = tan- 1 «oL/R). 5 

A constante A lr que pode ser determinada a partir da condição inicial - em 
cot = a, ip 2 = h i - é encontrada como 


Aj = 


E 




hl + — - ——— sen (a - 0) 


, (R/L)( a/(d) 


A substituição de Aj dá 


dlVs £ 

lL1 _ — a S en(cof - to) - — + 

Zj l\ 


hi + 


E V2 V s 
R Z 


sen(a - 0) 


, (R/L)(a/(ú- t ) 


para hl > 0 (5.19) 

Ao final do modo 2, na condição de regime permanente: J L2 (cot = n) = I Lo . 
Aplicando essa condição à Eq. (5.16) e resolvendo para ho / obtém-se 

l _ ^ sen(7i - 0) - sen(q - ~ 71 > /C0 £ 

l0 Z 2 _ e ~(R/L)(n/(ú) ~ £ 


para ho >0eQ<a<n (5.20) 

A corrente eficaz (rms) de um tiristor pode ser encontrada a partir da Eq. (5.19) 

como 


Ir = 


1 [ K 2 
2n J a lL2 d((at) 


1/2 


A corrente média de um tiristor também pode ser encontrada a partir da Eq. 
(5.19) como 


1 r K 

Ia = — J ÍL2d{cot) 

zn a 
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A corrente eficaz de saída pode ser encontrada a partir das Eqs. (5.16) e (5.19) 


como 


irms 


1 f a 2 1 r 71 2 

- j iLi d(mt ) + — J iL2 d(cof) 

Z7t J 0 2^ * - 


a 


1/2 


A corrente média de saída pode ser encontrada a partir das Eqs. (5.16) e (5.19) 


como 


1 1 ç n 

Wdio = 2k J kl d((Ot) + — J ^ il2 d (cot) 


Exemplo 5.3 

O conversor monofásico semicontrolado da Figura 5.2a tem uma carga RL de L = 6,5 mH, 
R = 2,5 De E = 10 V. A tensão de entrada é V s = 120 V ( rms ) a 60 Hz. Determinar (a) a corrente de 
carga lio em d)t = 0 e a corrente de carga In em cof = a = 60°, (b) a corrente média do tiristor Ia, 

(c) a corrente eficaz do tiristor Ir, (d) a corrente eficaz de saída I rms e (e) a corrente média de saída 

ímédio- 

Solução: R = 2,5 D, L = 6,5 mH, /= 60 Hz, co = 2n x 60 = 377 rad/s, V s = 120 V, 
0 = tan” 1 (co L/R) = 44,43° e Z = 3,5 O. 

(a) A corrente de carga em regime permanente em co t - 0, h 0 = 29,77 A. A corrente de 
carga em regime permanente em cof = a, In = 7,6 A. 

(b) A integração numérica de ii 2 na Eq. (5.19) dá a corrente média do tiristor como 
Ia = 11,42 A. 

(c) Por integração numérica de in entre os limites cof = a a n, obtém-se a corrente eficaz 
do tiristor como Ir = 20,59 A. 

(d) A corrente eficaz de saída J r ms = 30,92 A. 

(e) A corrente média de saída Imédio = 28,45 A. 

5.4 CONVERSORES MONOFÁSICOS CONTROLADOS 

O arranjo do circuito de um conversor monofásico controlado (ou totalmente contro¬ 
lado) é mostrado na Figura 5.3a, com uma carga altamente indutiva, de tal forma que a 
corrente de carga seja contínua e livre de ondulações. Durante o semiciclo positivo, os 
tiristores T\ e T 2 estão diretamente polarizados; e'quando esses dois tiristores são dispa¬ 
rados simultaneamente em cot = a, a carga é conectada à rede de alimentação de entrada 
através de T\ e T 2 . Devido à carga indutiva, os tiristores T\ e T 2 continuarão a conduzir 
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além de co t = n, mesmo se a tensão de entrada já estiver negativa. Durante o semiciclo 
negativo da tensão de entrada, os tiristores T 3 e T 4 estão diretamente polarizados; e o 
disparo de T 3 e T 4 aplicará a tensão da rede de alimentação sobre Tj e T 2 como tensão 
reversa de bloqueio. Tj e T 2 serão desligados devido à comutação natural ou pda rede (ou 
linha) e a corrente de carga será transferida de T j e T 2 para T 3 e T 4 . A Figura 5.3b mostra 
as regiões de operação do conversor e a Figura 5.3c mostra as formas de onda para a 
tensão de entrada, a tensão de saída e as correntes de entrada e de saída. 

Durante o período de a a 7C, a tensão de entrada v s e ã corrente de entrada i s são 
positivas; e a potência flui da rede de alimentação para a carga. Diz-se que o conversor 
opera no modo retificação. Durante o período de k a n + oc, a tensão de entrada v s é 
negativa e a corrente de entrada i s é positiva; e haverá fluxo inverso de potência, da carga 
para a rede de alimentação. Diz-se que o conversor está sendo operado no modo inversão. 
Esse conversor é extensivamente utilizado em aplicações industriais até 15 kW. Depen¬ 
dendo do valor de a, a tensão média de saída pode ser tanto positiva quanto negativa e 
ele possibilita a operação em dois quadrantes. 

A tensão média de saída pode ser encontrada a partir de 


2 r 71 + a 21/ 

Dmédio — 7^ J Vrn sen (út d ((út) — ~ [— COSü)f]a +a 

2tc j a 2 íí 


2V m 

- cos a 

n 


(5.21) 


e V" médio pode ser variado de 2V m /n a -2V m /n, variando-se a de 0 a n. A máxima tensão 
média de saída é V dm ~ 2V m /n e a tensão média de saída normalizada é 


V n = 


^Anedio 
V dm 


cos a 


(5.22) 


O valor eficaz da tensão de saída é dado por 




rms 


2^ f 71 " 
2k a 


n + a 


2 2 

V m sen cotd(cof) 


1/2 


Vm <■ n + a 


2 K 


r 11 -r o. 

J (1 - cos 2 g)£) d(cof) 

a 


1/2 
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Com uma carga puramente resistiva, os tiristores T 1 e T 2 conduzirão de a a n enquanto 
T 3 e T 4 conduzirão de a + n a 2n. A tensão instantânea de saída será similar àquela do 
conversor semicontrolado da Figura 5.2b. As Eqs. (5.5) e (5.7) podem ser aplicadas para 
se encontrarem as tensões de saída média e eficaz. 


Figura 5.3 

Conversor 

monofásico 

controlado. 



R 




médio 


^médio 


Vo 


lo 


médio 


(b) Quadrantes 



Exemplo 5.4 

Para um ângulo de disparo de a = n/3, repetir o Exemplo 5.2 para o conversor monofásico 
controlado da Figura 5.3a. 

Solução: (a) A forma de onda para a corrente de entrada é mostrada na Figura 5.3c e a 
corrente instantânea de entrada pode ser expressa na série de Fourier como 


i s (t) = /médio + X cos n(út + bn senncof) 

n= 1,2, ... 


/médio — 


1 

271 


j 2 k + a 
a 


i s (t) d (cot) 


1 _ 

2n 


r 

a 


Ia d(a>t) - 


j 271 + a 
k + a 


Ia d((út) 


= 0 


em que 
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1 

r 2 k + a 





is(t) cos ncot d(cot) 



n 

a 




1 

<• 7 t + CL 


/•2tc + a 



J 

cos ncot d(cot) - 

J 

cos ncot d (cot) 

71 

a 


+ a 

4 Ia 


1,3,5,... 


= - — sen na 
nn 

para n = 


= 0 

para n 

= 2,4,... 



1 f 

.271 + a 




b n = Z 

«(0 

sen ncot d (cot) 



K J 

a 



1 

«*7c + a 


f 2 ti + a 

-1 


| I a sen ncotd(cot) - 

J la 

sen ncot d(oof) 

K 

a 


71 + a 

- 

_ 4/« 


para 77 = 1, 3, 



nn 

cos na 

5,... 



= 0 para n = 2, 4 , ... 

Sendo /médio = 0, a corrente de entrada pode ser escrita como 

h(t) = X ^ In sen (cof + <|> w ) 

« = 1 , 3 , 5 ,... 


onde 


4>w = tan 


O-n 

t~ = - na 
b n 


(5.24) 


e <t>;i é o ângulo de deslocamento do n-ésimo harmônico da corrente. O valor eficaz do n-ésimo 
harmônico da corrente de entrada é 


Isn 


1 

V2 



+ 


brh l/2 


4Ig 

V2 nn 


2<llg 

nn 


e o valor eficaz da corrente fundamental é 


(5.25) 


hl = 


2V2 Ij, 

71 


O valor eficaz da corrente de entrada pode ser calculado a partir da Eq. (5.25) como 
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k = 


Z 


r 2 

iSJI 


1/2 


« = 1 , 3 , 5 ,... 


J s também pode ser determinado diretamente a partir de 


L = 


2_ 

2k - a 


r ji + a 

J Ia dm 


1/2 


= Ia 


A partir da Eq. (3.51), o fator harmônico é encontrado como 

11/2 

HF = 1 1 15 


H sl / 


- 1 


0,483 ou 48,3% 


A partir das Eqs. (3.50) e (5.24), o fator de deslocamento é 

DF = cos<|)i = cos - a 
A partir da Eq. (3.52), o fator de potência é encontrado como 

' or U 2 ^ 

PF = — cos - a =-cosa 

Is TC 


(b) a = k/3. 


2 Vm 

Vmédio =- COS a = 54,02 V e V n = 0,5 pu 

K 


Vr> 


VYms — j — — V$ — 120 V 
v2 


kl = 


HF = 


4>i - 


( 2^í C 

K 


= 0,90032 Ia e h = Ia 


í r \ 2 


kl 


- 1 


1/2 


= 0,4834 ou 48,34% 


- 71 


-a e DF = cos - a = cos = 0,5 


PF = 


kl 


(5.26) 


(5.27) 


cos - a = 0,45 (indutivo) 
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Nota: O componente fundamental da corrente de entrada é sempre 90,03% de l a e o fator 
harmônico permanece constante em 48,34%. 


5.4.1 Conversor Monofásico Controlado com Carga RL 

A operação do conversor da Figura 5.3a pode ser dividida em dois modos idênticos: 
modo 1, quando T\ e T 2 conduzem; e modo 2, quando e T 4 conduzem. As correntes de 
saída durante esses modos são similares e é necessário que se considere apenas um modo 
para se encontrar a corrente de saída ii. 

O modo 1 é válido para a < cof < (a + 71 ). Se v s = ^Í2 V s sen c út for a tensão de 
entrada, a Eq. (5.18) pode ser resolvida com a condição inicial: em co t = a, ip = Ii 0 . A 
Eq. (4.19) dá ii como 


íl = 


V2 V 2 
z 


sen (c út 


B) 


E 

R 


+ 



z~ 


sen (a 


e) 


(K/L)(a/co - t ) 


(5.28) 


Ao final do modo 1, na condição de regime permanente, ii((út = n 4 - a) = In = Ii 0 . 
Aplicando essa condição à Eq. (5.28) e resolvendo para Ii 0f obtém-se 


V2~ Vs - sen (q - 6) - sen (a - 6) e ( R/l R K ) /(i) £ 

.Z ^ 1 _ e -(R/L)(n/a>) ~ R 


para ho > 0 (5.29) 


O valor crítico de a, no qual I 0 torna-se zero, pode ser resolvido para valores conhecidos 
de 0, R,L, E e V s por um método iterativo. A corrente eficaz de um dos tiristores pode ser 
encontrada a partir da Eq. (5.28) como 


Ir = 


271 


j7c + a 
J a 


2 

il d((út) 


1/2 


A corrente eficaz de saída pode então ser determinada a partir de 


2 21/2 

Lrms = (Ir + Ir) — ' S Í2 Ir 
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A corrente média de um dos tiristores pode também ser encontrada a partir da Eq. (5.28) 
como 



A corrente média de saída pode ser determinada a partir de 

/médio = Ia + Ia = 21a 


Exemplo 5.5 

O conversor monofásico controlado da Figura 5.3a tem uma carga RL , sendo L = 6,5 mH, 

R = 0,5 QeE = 10 V. A tensão de entrada é V s = 120 V ( rms) a 60 Hz. Determinar (a) a corrente de 

carga Ii 0 em (út = a = 60°, (b) a corrente média de um dos tiristores Ia, (c) a corrente eficaz de üm 
dos tiristores Ir, (d) a corrente eficaz de saída Z r ms e (e) a corrente média de saída /médio. 

Solução: a = 60°, R = 0,5 D, L = 6,5 mH ,/= 60 Hz, co = 2n x 60 = 377 rad/s, V s = 120 V 
e 0 = tan~’ (cdL/R) = 78,47". 

(a) A corrente de carga de regime permanente em (út = a, lio = 49,34 A. 

(b) A integração numérica de íl na Eq. (5.28) dá a corrente média de um dos tiristores 
como Ia = 44,05 A. 

2 

(c) Por integração numérica de ii entre os limites (út = a a n + a, obtém-se a corrente 
eficaz do tiristor como Ir = 63,71 A. 

(d) A corrente eficaz de saída 7 r ms = V2~ Ir = dl x 63,71 = 90,1 A. 

(e) A corrente média de saída 7 m édio = 2/a = 2 x 44,04 = 88,1 A. 


5.5 CONVERSORES DUAIS MONOFÁSICOS 

Vimos na Seção 5.4 que conversores monofásicos controlados com cargas indutivas 
permitem operação em apenas dois quadrantes. Se dois desses conversores controlados 
forem conectados em antiparalelo, como mostrado na Figura 5.4a, tanto a tensão de saída 
como o fluxo da corrente de carga poderão ser invertidos. Esse sistema possibilita a 
operação em quatro quadrantes e é chamado conversor dual. Os conversores duais são 
normalmente utilizados em acionamentos de velocidade variável de alta potência. Se oq 
e 0 C 2 são os ângulos de disparo dos conversores 1 e 2, respectivamente, as tensões médias 
de saída correspondentes são V m éàiol e V m édio2* Os ângulos de disparo são controlados 
de maneira que um conversor opere como retificador e o outro como inversor; mas 
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ambos os conversores produzem a mesma tensão média de saída. A Figura 5.4b mostra 
as formas de onda de saída para dois conversores, em que as duas tensões médias de 
saída são as mesmas. A Figura 5.4c mostra as características v-i de um conversor dual. 

A partir da Eq. (5.21) as tensões médias de saída são 


T/ _ 2F m 

V médio 1 — ~ COS OCl 

71 


(5.30) 


e 


2 Vm 

VWdio2 =-COSOC2 (5.31) 

K 

Como um conversor está em retificação e o outro em inversão, 

Vmédiol = ~ Vmédio2 OU COS (X2 = ~ COS OCl = COS (71 - ai) 

Portanto, 


a 2 = TC - oci (5.32) 

Como as tensões instantâneas de saída dos dois conversores estão fora de fase, haverá 
uma diferença de potencial instantânea e isto resultará em corrente de circulação entre os 
dois conversores. Essa corrente de circulação não fluirá através da carga e normal¬ 
mente ela é limitada por um reator de limitação da corrente de circulação L r , como mostra a 
Figura 5.4a. 

Se v 0 \ e v 0 2 forem as tensões instantâneas de saída dos conversores 1 e 2, 
respectivamente, a corrente de circulação poderá ser encontrada por integração da dife¬ 
rença de potencial instantânea, começando a partir de cof = 2n - oq. Como as duas 
tensões médias de saída, durante o intervalo (út = n + oq a 2k - oq são iguais e opostas, 
suas contribuições para a corrente de circulação instantânea i r é zero. 


1 /-co t ç(át 

ir = - j J Vr d ((út) = “p J (V01 + VQ2) d((út) 

03LL r 2k - oti «E r J 2n - aj 


V: 


m 


(ú L r 
2V m 

(O Lr 


ç (Út 

r(út 

- sen cot d((út) - 

i sen (út d (cot) 

2k - ai 

2jc - aj 


(cos CO t - COS OCl) 


(5.33) 
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A corrente de circulação instantânea depende do ângulo de disparo. Para oq = 0, sua 
amplitude é mínima, quando (út = niz, n = 0,2, 4,..., e máxima, quando co t = nn, 
n = 1 , 3, 5, .... Se a corrente máxima de carga for I p , um dos conversores que controla o 
fluxo de potência pode sofrer um pico de corrente de (I p + 4 V m /L r ). 

Os conversores duais podem ser operados com ou sem corrente de circulação. 
No caso de operação sem corrente de circulação, apenas um conversor opera de cada vez 
e fornece a corrente de carga; e o outro conversor é completamente bloqueado através da 
inibição dos pulsos de gatilho. Entretanto, a operação com corrente de circulação tem as 
seguintes vantagens: 

1. A corrente de circulação mantém a condução contínua de ambos os con¬ 
versores por toda a faixa de controle, independentemente da carga. 

2. Como um conversor sempre opera como retificador e o outro como inver- 
sor, é possível que o fluxo de potência seja bidirecional e a qualquer 
instante esteja em um ou em outro sentido. 

3. Como ambos os conversores estão em condução contínua, o tempo de 
resposta para a mudança de operação de um quadrante para outro é mais 
rápido. 


Exemplo 5.6 

O conversor dual monofásico da Figura 5.4a é operado a partir de uma rede de alimentação de 120 V 
60 Hz e a resistência de carga é R = 10 Q. A indutância de circulação é L c = 40 mH; os ângulos de 
disparo são ai = 60° e ai = 120°. Calcular as correntes máximas de circulação e do conversor 1. 

Solução: co = 2n x 60 = 377 rad/s, ai = 60”, V m = <2 x 120 = 169,7 V, / = 60Hze 
Lr - 40 mH Para cot = 2n e ai = n/3, a Eq. (5.33) dá a corrente máxima de circulação como 


ír(máx) 


2 Vm 
CO L r 


(1 - COS Oíl) - 


_169,7__ 

377 x 0,04 


11,25 A 


A corrente máxima da carga, Ip = 169,71/10 = 16,97 A. A corrente máxima do con¬ 
versor 1 é (16,97 + 11,25) = 28,22 A. 


5.6 CONVERSORES MONOFÁSICOS EM SÉRIE 

Para aplicações de alta tensão, dois ou mais conversores podem ser conectados em série 
para dividir a tensão e também melhorar o fator de potência. A Figura 5.5a mostra dois 
conversores semicontrolados que estão conectados em série. Cada secundário tem o 
mesmo número de espiras e a relação de espiras entre o primário e o secundário é 
N p /N s = 2. Se oq e a 2 são os ângulos de disparo dos conversores 1 e 2, respectivamente, 
a tensão máxima de saída V^ m é obtida quando oq = a 2 = 0. 
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u_ _u 

2 2 



(b) Formas de onda 


Figura 5.4 

Conversor 

dual 

monofásico. 


Em sistemas de dois conversores, para se obter tensão de saída de 0 a V^ m /2, 
um conversor é operado e a corrente é desviada do outro através de seu diodo de 
comutação. Para se obter tensão de saída de Vd m /2 a Vdnv um conversor é completamente 
disparado (com o ângulo de disparo, oq = 0) e o ângulo de disparo do outro, ot 2 , é 
variado. A Figura 5.5b mostra a tensão de saída, as correntes de entrada dos conversores 
e a corrente de entrada da fonte de alimentação quando ambos os conversores são 
operados com uma carga altamente indutiva. 





182 


Eletrônica de Potência - Circuitos, Dispositivos e Aplicações Cap. 5 


Figura 5.5 

Conversores 
monofásicos 
semicontrolados 
em série. 



^médio 

v o 




0 

^ médio 


(c) Quadrante 



(b) Formas de onda 


A partir da Eq. (5.5), as tensões médias de saída dos dois conversores semicon¬ 
trolados são 


V, 


v Tfl 

ymédio 1 = - (1 + COS ai) 

TC 




- tfl 

Vmédio2 — . (1 + cos tX2) 

K 


A tensão de saída resultante dos conversores é 


Vm 

Vmédio = Emédiol "F Vmédio2 = (2 + COS (Xj 4- COS 0C2) (5.34) 

n 

A máxima tensão média de saída para oti' = 0 C 2 = 0 é = 4V m /n. Se o conversor 1 
estiver operando: 0 < oq < 71 e 0 C 2 = 7C, então 
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V, 


^médio — Fmédiol + Vmédio2 ~ (1 + COSCXi) 


n 


(5.35) 


e a tensão média de saída normalizada é 


V n 


Fmédio 

V dm 


0,25 (1 + cos ai) 


(5.36) 


Se ambos os conversores estiverem operando: oci = 0 e 0 < ai < n, então 


V t 


Fmédio — l^médiol + Vmédio2 — (3 + COS OC2) 

71 


(5.37) 


e a tensão média de saída normalizada é 


Vn = T "? edl ° = 0,25 (3 + cos <X2) (5.38) 

V dm 

A Figura 5.6a mostra dois conversores controlados que estão conectados em série e a 
relação de espiras entre o primário e o secundário é N p /N s = 2. Devido ao fato de não 
haver diodos de comutação, a corrente não pode ser desviada de um dos conversores e 
ambos têm de operar simultaneamente. 

No modo de retificação, o ângulo de disparo de um conversor é completamente 
avançado (oq = 0) e o do outro, é variado de 0 a k para controlar a tensão CC de 
saída. A Figura 5.6b mostra a tensão de entrada, as tensões de saída, as correntes de 
entrada para os conversores e a corrente de entrada da rede de alimentação. Comparan¬ 
do as Figuras 5.6b e 5.2b, pode-se notar que a corrente de entrada da rede de alimentação 
é similar à do conversor semicontroiado. Como resultado, o fator de potência desse 
conversor é melhorado, porém este é menor que o dos conversores semicontrolados em 
série. 
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Figura 5.6 

Conversores 

monofásicos 

controlados. 




cot 

Cüt 
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cot 

cot 

cot 

cot 


V H 

w medio 

V 0 




0 


Cédio 

Vmédio 




(d) Quadrante 


No modo de inversão, o ângulo de disparo de um dos conversores é comple¬ 
tamente retardado, 0 C 2 = tc, e do outro, cq, é variado de 0 a 7t para controlar a tensão 
média de saída. A Figura 5.6d mostra as características v-i dos conversores totalmente 
controlados em série. 

A partir da Eq. (5.21), as tensões médias de saída dos dois conversores são 


2V 


rn 


Vmédiol — 


TC 


cos ai 
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2 Vm 

Vmédio2 — cos 

n 


A tensão média de saída resultante é 


V médio = Vmédio 1 + V m édio2 


2 Vm 

K 


(cosai + COSOC2) 


(5.39) 


A tensão média de saída máxima para a, = a 2 = 0 é V dm = 4V m /n. No modo de retifi¬ 
cação, ai = 0 e 0 < a 2 < n; então 


2Vm 

Vmédio = Vmédiol + Vmédio2 = (1 + cos “2) 


(5.40) 


a tensão de saída CC normalizada é 


Vn = %dio = 0 5 (1 + cos a2) 


(5.41) 


V d 


m 


No modo de inversão, 0 < ai < tu e «2 - então 


Vmédio = Vmédiol + Vmédio2 


2 Vjn 

n 


(cosai - 1) 


(5.42) 


e a 


tensão média de saída normalizada é 


Vn = - ™ di g 0,5(cos<X 1 - 1) 

Vdm 


(5.43) 


Exemplo 5.7 

A corrente de carga (com um valor médio de l a ) dos conversores controlados em série na Figura 
5.6a é contínua e o conteúdo de ondulação é desprezível. A relaçao de espiras do transformador e 
2s/,,/Ns - 2 Os conversores operam no modo de retificação tal que ai - 0 e a 2 varia e a ti. (a) 
Expressar a corrente de entrada da rede de alimentação na série de Fourier, determinar o fator 
harmônico HF da corrente de entrada, o fator de deslocamento DF e o fator de potência de entrada 
pp (b) Se o ângulo de disparo for 0C2 = Jt/2 e a tensão máxima de entrada for m , 

Vmédio, V n , Vrms, HF, DF e PF. 

Solução- (a) A forma de onda para a corrente de entrada é mostrada na Figura 5.6b e a 
corrente de entrada instantânea da rede de alimentação pode ser expressa na série de Fourier como 
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oo 

4(0= X sen (hcoí + <|> n ) 

n -1,2, ... 


(5.44) 


onde <|> n - — WOC 2 / 2 . A Eq. (5.11) dá o valor eficaz do n-ésimo harmônico da corrente de entrada 

2 <2 la 


L 


41a nOL2 Z VZ la UOL2 


V2 


COS „ 

nn 2 


nn 


cos 


O valor eficaz da corrente fundamental é 


r 2^2 la CX2 

Isl = - — cos — 

K 2 


A corrente eficaz de entrada é encontrada como 


A partir da Eq. (3.51), 


A partir da Eq. (3.50), 


Is - Ia 


f \l/2 

j _ OÍ2 

71 

J 


HF = 


TC (TC - 0C2) 


ll/2 


4 (1 + COS QL2) 


(5.45) 


(5.46) 


(5.47) 


(5.48) 


A partir da Eq. (3.52), 


DF = cos (j)] = cos - 


OC2 


hl 0C2 V 2 " (1 + COS 0C2) 

Fr = — cos — = ---- 

r 2 [n(K ~a 2 )] 1/2 


(b) ai = 0 e OL 2 = tc/2. Da Eq. (5.41), 


h^médio — 

A partir da Eq. (5.42), V n = 0,5 pu e 


2 x 162 - 

K 


r 


1 + cos 


K 

2 


= 103,13 V 


(5.49) 


(5.50) 


2 2 Í K 22 

Vrms = — (2V m ) sen cofd(cof) 


2tc 


OC2 
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Vrms — 77 V n 


1 ( sen 2 a 2 ^ 

k - a 2 + —-— 


TC 


V 


“ 11/2 


J- 1 


Vm = 162 V 


2 V2~ k 

hl = Ia — COS 7 - 0,63661a e h = 0,70711 a 
71 4 


HF = 


L \ ISÍ J 


“ 11/2 


0,4835 ou 48,35% 


K 


4)1= — — e DF = cos 


f TC ^ 

v'% 


= 0,7071 


PF = r 1 cos (— <|)i) = 0,6366 (indutivo) 
h 


Nota: A performance dos conversores controlados em série é similar à dos conversores 
monofásicos semicontrolados. 


5.7 CONVERSORES TRIFÁSICOS DE MEIA-ONDA 

Os conversores trifásicos fornecem uma tensão media de saída maior e além disso a 
freqüência das ondulações da tensão de saída é maior se comparada com a dos con¬ 
versores monofásicos. Como resultado, os requisitos para a filtragem (ou alisamento) da 
corrente e tensão de carga são mais simples. Por estas razões, os conversores trifásicos 
são extensivamente utilizados em acionamentos com velocidade variável de alta po¬ 
tência. Três conversores monofásicos de meia-onda, como o da Figura 5.1a, podem ser 
conectados para formar um conversor trifásico de meia-onda, como mostrado na Figura 
5.7a. 


Quando o tiristor T\ é disparado em oo t = k/6 + a, a tensão de fase v an aparece 
sobre a carga até que o tiristor T 2 seja disparado em co t — 57C/6 + a. Quando o tiristor 
T 2 é disparado, T} é reversamente polarizado, porque a tensão de linha (fase a fase), 
v ab (- v a n “ v lm)r é negativa e Ti é desligado. A tensão de fase i aparece sobre a carga 
até que o tiristor T 3 seja disparado em (út = 3n/2 + a. Quando o tiristor T 3 é disparado, 
T 2 é desligado e v cn aparece sobre a carga até que Tj seja disparado novamente, no início 
do próximo ciclo. A Figura 5.7b mostra as características u-i da carga, sendo este um 
conversor de dois quadrantes. A Figura 5.7c mostra as tensões de entrada, a tensão de 
saída e a corrente através do tiristor T\ para uma carga altamente indutiva. Para uma 
carga resistiva e a > 71 / 6 , a corrente de carga seria descontínua e cada tiristor se desliga¬ 
ria naturalmente quando a polaridade de sua tensão de fase se invertesse. A freqüência 
da ondulação da tensão de saída é 3 f s . Esse conversor não é normalmente utilizado em 
sistemas práticos porque as correntes da rede de alimentação contêm componentes CC. 
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Se a tensão de fase for v an = V m sen cof, a tensão média de saída para uma 
corrente de carga contínua é 


3 f 571/6 + a 3 a/3 'Vrn 

Vmédio = r- I Vm sen cot d(coí) = —-r—— cosa 

2 jc j 7c/ 6 + a 271 


(5.51) 


onde V m é a tensão máxima de fase. A máxima tensão média de saída que ocorre no 
ângulo de disparo a = 0 é 


Vdm = 

e a tensão média de saída normalizada é 


3 a/3 V, 


m 


271 


T j V médio 

V n = —77 - = cosa 


Vd 


m 


A tensão eficaz de saída é encontrada a partir de 

3 


V, 


rms 


Í 5n /6 + a 

Vm sen 2 cot d (cof) 

^ 71/6 + a 


1/2 


= a/3 V, 

Para uma carga resistiva e a > n/6: 

3 J* 


m 


1 V3 

— + cos 2a 
6 871 


1/2 


3Vl 


Wédio = J l/ m sen cof d(cof) = 

271 J 7t/6 + a 271 


m 


- 

/ _ 

A 

" 


71 


1 + COS 

l 6 

+ a 


_ 

) 

- 


Vn = 


^rms — 


- 

í _ 

> 


1 + COS 

71 


6 

V 

+ a 


_ 

) 

- 


V^médio _ 1 

Vdm V 3 - 

— í Vm sen 2 cof d (cof) 

2tt j 7c/ 6 + a 


1/2 


= <3 V m 


5 a 1 

— - ' + — sen 

24 4tc 8tc 


n 

3 


A 


+ 2a 


/ J 


1/2 


(5.52) 


(5.53) 


(5.51a) 


(5.52a) 


(5.53a) 
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Figura 5.7 
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de meia-onda. 


(b) Quadrante 



Exemplo 5.8 

Um conversor trifásico de meia-onda, como o da Figura 5.7a, é operado a partir de uma rede de 
alimentação trifásica conectada em Y de 208 V 60 Hz com uma resistência de R = 10 Q. Se for 
necessário obter uma tensão média de saída de 50% da máxima tensão de saída possível, calcular 
(a) o ângulo de disparo a, (b) as correntes de saída eficaz e média, (c) as correntes em um dos 
tiristores eficaz e média, (d) a eficiência da retificação, (e) o fator de utilização do transformador 
TUF e (f) o fator de potência de entrada PR 

Solução: A tensão de fase é V s = 208/V3 = 120,1 V,V m = <2 V s = 169,83 V,V„ = 0,5 e 
R = 10 fí. A tensão máxima de saída é 
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V dm 


3^3 Vjn 
2n 


3 V3 x 


169,83 

2 K 


140,45 V 


A tensão média de saída, Vmédio = 0,5 x 140,45 = 70,23 V. 

(a) Para uma carga resistiva, a corrente de carga é contínua se a < n/6 e a Eq. (5.52) dá 
V n > cos (n/6) = 86,6%. Com uma carga resistiva e uma saída de 50%, a corrente de carga é 
descontínua. A partir da Eq. (5.52a), 0,5 = (lWÍT) [1 + cos (n/6 + a)], que dá o ângulo de disparo 
como a = 67,7°. 

(b) A corrente média de saída, /médio = V m éd\o/R - 70,23/10 = 7,02 A. A partir da Eq. 
(5.53a), VVms = 94,74 V e a corrente eficaz de carga, í rm s - 94,74/10 = 9,47 A. 

(c) A corrente média de um dos tiristores. Ia - Wdic/3 = 7,02/3 = 2,34 A, e a corrente 
eficaz de um dos tiristores. Ir — Irm s/V3 = 9,47A/3 = 5,47 A. 

(d) A partir da Eq. (3.44), a eficiência da retificação é = 70,23 x 7,02/(94,74 x 9,47) = 54,95%. 

(e) A corrente eficaz de fase de entrada é a mesma que a da corrente eficaz de um dos 
tiristores e a potência aparente de entrada é VI = 3 V S I S = 3 x 120,1 x 5,47 = 1970,48 W. Da Eq. (3.49), 
TUF = 70,23 x 1970,84 = 0,25 ou 25%. 

(f) A potência de saída, P 0 = írms R - 9,47 2 x 10 = 896,81 W. O fator de potência de 
entrada, PF = 896,81/1970,84 = 0,455 (indutivo). 

Nota: Devido ao ângulo de disparo, oc, a componente fundamental da corrente de linha 
de entrada também é atrasada em relação à tensão de fase de entrada. 


5.8 CONVERSORES SEMICONTROLADOS TRIFÁSICOS 

Os conversores semicontrolados trifásicos são utilizados em aplicações industriais de até 
120 kW, onde é necessária a operação em um quadrante. O fator de potência desse 
conversor diminui à medida que o ângulo de disparo aumenta, porém ele é melhor que 
o dos conversores trifásicos de meia-onda. A Figura 5.8a mostra um conversor trifásico 
semicontrolado com uma carga altamente indutiva, cuja corrente de carga tem conteúdo 
de ondulação desprezível. 

A Figura 5.8b mostra as formas de onda para as tensões de entrada, tensão de 
saída, corrente de entrada e corrente através dos tiristores e diodos. A freqüência da 
tensão de saída é 3 f s . O ângulo de disparo, a, pode ser variado de 0 a it. Durante o 
período n/6 < fflf < 7n/6, o tiristor Tj está diretamente polarizado. Se Tj for disparado 
em cof = (n/6 + oc), T] e Dj conduzem e a tensão de linha v ac aparece sobre a carga. Em 
(út = 7n/6, v ac começa a ficar negativa e o diodo de comutação D m conduz. A corrente de 
carga continua a fluir através de D m ; e Tje D\ são desligados. 
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Figura 5.8 

Conversor 

trifásico 

semicontrolado. 


Se não houvesse diodo de comutação, T\ continuaria a conduzir até que o 
tiristor T 2 fosse disparado em cot = 5k/6 + a e a ação de comutação seria realizada 
através de Ti e D 2 - Se oc < k/3, cada tiristor conduz por 2k/3 e o diodo de comutação 
D m não conduz. As formas de onda para um conversor trifásico semicontrolado com 
a < k/3 são mostradas na Figura 5.9. 
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Se forem definidas as três tensões de fase-neutro como as seguintes 


Van — Vm sen C Ot 


Vim = Vm sen (üt 


Vcn = Vm sen (Of + 


3 ' 


as tensões de linha correspondentes serão 


Vac = Van - v cn = VfT V m sen 0 )t 


Vba = Vbn ~ Van - v3 V m sen CD 1 


Vcb = Vcn - Vbn = v3 Vm sen CD t + 


Vab = - Vbn = V3~ Vm sen G)f 


onde P m é a tensão máxima de fase de uma fonte conectada em estrela. 

Para a > k/3, e tensão de saída descontínua, a tensão média de saída é encon¬ 
trada a partir de 


3 f 771/6 3 f 7k/6 r- ( tO 

VWdio = ^ J d((út) = — J V3 sen cot - - d((út) 

2k J n/6 + a 2n J n/6 + a o 


(5.54) 


3 V3 v* 


(1 + COS 
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A máxima tensão média de saída que ocorre a um ângulo de disparo a = 0 é V t } m ~ 3 V3~ V m /n e 
a tensão média de saída normalizada é 


T7 Vmedio n r /-i \ 

Vn = ~ - -= 0,5(1 + cosa) 

V dm 


A tensão eficaz de saída é encontrada a partir de 
Vmédio — 


o f 7 k/6 ( 

J „ 3Vm sen 2 1 cof - 


2k j n/6 + a 

= /Zv, 


71 


V 


d(cot) 


1/2 


m 


~ _3_ 

f 

1 _ V 

4tc 

n - 

- a + — sen 2a 

V 

2 

/ J 


1/2 


Para a < tc/ 3 e tensão de saída contínua 


Pmédio — ~ 
Z71 


- n/2 . 5n/6 + a 

v a b d((út) + j v ac d((út) 


n/6 + a 


71/2 


3/3 V, 
2k 


V 


X7 V^médio n , 

Vn = ~y 7 - 0,5 (1 + cos a) 

v dm 

3 ^ /2 


rms 


ç ii/ ^ _ ç 5n /6 + a 

J .. Vabd((út)+\ Vac d (0)f) 

•i rr/hy-i-rt J tt/7 


2n J n/6 + a 


n/2 


1/2 


= V3 V; 


m 


4n 


(2n nr 2 
— + v3 cos a 
cy 


1/2 


Exemplo 5.9 


(5.55) 


(5.56) 


(1 + cos a) (5.54a) 


(5.55a) 


(5.56a) 


Repetir o Exemplo 5.8 para um conversor trifásico semincontrolado como o da Figura 5.8a. 

Solução: A tensão de fase é V s = 208/V3~ = 120,1 V, V m = ^2 V s = 169,83, V n = 0,5 
R = 10 O. A tensão máxima de saída é 


Vdm — 


3 -\T V m 


K 


= 3V3 


71 


= 280,9 V 


A tensão média de saída V m éd\o = 0,5 x 280,9 = 140,45 V. 
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(a) Para a > k/3, a Eq. (5.55) dá V n < (1 + cos n/3)/2 = 75%. Com uma carga resistiva 
e saída de 50%, a tensão de saída é descontínua. Da Eq. (5.55), 0,5 = 0,5 (1 + cos a), que dá o ângulo de 
disparo a = 90°. 

(b) A corrente média de saída /médio = VmédioAR = 140,45/10 = 14,05 A. Da Eq. (5.56), 


Vrms = V3 x 169,83 


471 


\ 

7 i - ~ + 0,5 sen 2 x 90° 


L v J 

e a corrente eficaz da carga J rm s =: 180,13/10 = 18,01 A. 

(c) A corrente média de um dos tiristores Ia = /médio /3 
eficaz de um dos tiristores Ir = I vms /^3 = 18,01/V3~ = 10,4 A. 

(d) Da Eq. (3.44), a eficiência da retificação é 


1/2 

= 180,13 V 


= 14,05/3 - 4,68 A e a corrente 


T| 


1 40,45 x 14,05 
180,13 xl8,01 


= 0,608 ou 60,8% 


(e) Como o tiristor conduz por 2 tc/ 3, a corrente eficaz de fase de entrada é 
I s = Z rms '\J^~ = 14,71 A. A potência aparente de entrada, VI = 3 V s Is = 3 x 120,1 x 14,71 = 5300. Da 
Eq. (3.49),TUF = 140,45 x 14,05/5300 = 0,372. 

(f) A potência de saída P 0 = / r ms R = 18,01 2 x 10 = 3243,6 W. O fator de potência de 
entrada é PF = 3243,6/5300 = 0,612 (indutivo). 

Nota : O fator de potência é melhor que o dos conversores trifásicos de meia-onda. 


5.8.1 Conversor Trífásico Serrsscontrolado com Carga RL 

A tensão de saída do conversor trifásico semicontrolado da Figura 5.8a será contínua ou 
descontínua, dependendo do valor do ângulo de disparo a. Em ambos os casos a forma 
de onda da saída pode ser dividida em dois intervalos. 

Caso 1: tensão de saída contínua. Para a < k/3, a forma de onda da ten¬ 
são de saída é mostrada na Figura 5.9. 

Intervalo 1 para k/6 + a < oof < 7 t/ 2 : o tiristor T\ e o diodo D 3 conduzem. A 
tensão de saída torna-se 


Vo = Vab = V 2 ~Vab sen 


/ 


(út + 


K 


K 

para ■- 


+ a < cot < 


K 

2 


v J 

onde Vab é a tensão de linha eficaz de entrada. A corrente de carga ijq durante o intervalo 
1 pode ser encontrada a partir de 
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L + Riu + E = V2 V ab 


í 


sen 


0) t + 


71 


71 . . . K 

para . + a < coí < — 
6 2 


com as condições de contorno 4i ((út = k/6 + a) = li 0 e 4l (cof = tc/ 2) = 4i- 


Intervalo 2 para 7t/2 < co t < 5k/6: o tiristor Tj e o diodo Dj conduzem. A 
tensão de saída torna-se 


Vo — Vac 


V2 v, 


ac sen 


(út 


71 


71 ^ ^ 571 

para — < cof < — + a 
2 6 


A corrente de carga 42 durante o intervalo 2 pode ser encontrada a partir de 


L + RÍL2 + E - V2~ 1/flc sen 
at 


f 


(út - 


71 


71 x / 571 
para — < cot < — + a 


v y 

com as condições de contorno 42 (®í = tc/2) = In e 42 = 5n/6 + a) + 4o- 


Caso 2: tensão de saída descontínua. Para a > n/3, a forma de onda da 
tensão de saída é mostrada na Figura 5.8b. 

Intervalo 1 para 7t/2 < oo t < n/6 + a: o diodo D m conduz. A tensão de saída é 
zero, v 0 = 0 para ti/2 < (út < k/6 + a. A corrente de carga 4i durante o intervalo 1 pode 
ser encontrada a partir de 

r n • T-i /-v 71 . . 7t 

L — + Kzli + E = 0 para — < (út < — + a 
at 2 6 


com as condições de contorno in((út = k/2) = Ii 0 e in((út = k/6 + oc) = 4l- 

Intervalo 2 para ti/6 + a < (út < 7 k/6: o tiristor Tj e o diodo Dj conduzem. A 
tensão de saída torna-se 


I^o — üflc — ' y ^2 Vac 


f 


sen 


(út - 


K 


K 

para — + a 


< (Út < 


7k 

6 


onde V ac é a tensão de linha eficaz de entrada. A corrente de carga 42 durante o intervalo 
2 pode ser encontrada a partir de 


dÍL2 

dt 


+ RÍL2 + E = V 2 V ac sen 


f (út 


V 



6 J 


71 

para - 


+ a < (út < 


7k 

6 


com as condições de contorno in((út = k/6 + oc) = 4l e 42(cot = 77C/6) = 4o- 
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5.9 CONVERSORES TRIFÁSICOS CONTROLADOS 

Os conversores trifásicos são extensivamente utilizados em aplicações industriais até o 
nível de 120 kW de potência, onde é necessária a operação em dois quadrantes. A Figura 
5.10a mostra um circuito conversor controlado com uma carga altamente indutiva. Esse 
circuito é conhecido como uma ponte trifásica. Os tiristores são disparados em um 
intervalo de %/3. A freqüência de ondulação da tensão de saída é 6f s e as exigências de 
filtragem são menores que as dos conversores trifásicos semicontrolados e de meia-onda. 
Em c út = k/6 + oc, o tiristor T 5 já está conduzindo e o tiristor T\ é disparado. Durante 
o intervalo (n/6 + a) < (út < (k/2 + a), os tiristores T] e T 6 conduzem e a tensão de 
linha v a b(= v an - Vb n ) aparece sobre a carga. Em (út = k/2 + a, o tiristor T 2 é disparado 
e o tiristor T 5 é reversamente polarizado de imediato. T& é desligado devido à comutação 
natural. Durante o intervalo (k/2 + oc) < co t < (5k/6 + a), os tiristores T\ e T 2 condu¬ 
zem e a tensão de linha v ãC aparece sobre a carga. Se os tiristores são numerados 
conforme está mostrado na Figura 5.10a, a seqüência de disparo é 12, 23, 34, 45, 56 e 61. 
A Figura 5.10b mostra as formas de onda para a tensão de entrada, tensão de saída, 
corrente de entrada e correntes através dos tiristores. 

Se as tensões de fase-neutro forem definidas como 


Van ~ 

V m 

sen 

(Út 




Vm 


f 

271 

A 

Vbn = 

sen 

(út - 

y 





V 

) 


= V m 


( 

2k 

\ 

Vcn “ 

sen 

(út + 

3 



V J 

as tensões de linha correspondentes serão 

Vab — Van ~ Vbn 


Vbc = Vbn ~ Vcn 


Vca — Vcn ~ Van 


= ^Í3V m sen 


= V 3 Vrn sen 


4. 71 x 

(út + — 

6 


V 


(út 


K 


V 


= ^ Í3 Vm sen 


f k ^ 

tof + 2 I 

V J 
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Figura 5.10 

Conversor 

trifásico 

controlado. 



Carga 

altamente 

indutiva 



A tensão media de saída é encontrada a partir de 


/* n/2 + a ^ ç tc/2 + a 

V médio =: “ J Vab d (ü)f) = J Vs” V m sen 

TC J n/6 + a TC n/6 + a 


f 7C ^ 

CO t + 

6 

V J 


d((út) 


(5.í 
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3 a/3" V m 

- CQSa 

n 


A máxima tensão média de saída para o ângulo de disparo a = 0 é 


V dm 


3 <3 Vm 

K 


e a tensão média de saída normalizada é 


Vn 


VjTiédio 
V dm 


= cosa 


(5.58) 


O valor eficaz da tensão de saída é encontrado a partir de 


1/! 


rms 


3 

P n/2 + a 

j 3Vl sen 2 

/ 

0) t + 

\ 

71 

d((út) 

K 

J te/6 + a 

V 

6 

/ 

_ 


1/2 


= <3V 


m 


3a/3 


2 + 471 


cos 2a 


\l/2 


(5.59) 


A Figura 5.10b mostra as formas de onda para a = k/3. Para a > tc/3, a tensão 
de saída instantânea v 0 terá uma parte negativa. Como a corrente através do tiristor não 
pode ser negativa, a corrente de carga será sempre positiva. Assim, com uma carga 
resistiva, a tensão instantânea da carga não pode ser negativa e o conversor controlado 
comportar-se-á como um conversor semicontrolado. 


Uma ponte trifásica fornece uma tensão de saída com seis pulsos. Para aplica¬ 
ções de alta potência, tais como um sistema de transmissão de corrente contínua em alta 
tensão e acionamentos de motores CC, normalmente é necessária uma saída de 12 pulsos 
para reduzir as ondulações de saída e aumentar a sua freqüência. Duas pontes de seis 
pulsos podem ser combinadas tanto em série como em paralelo para produzir uma saída 
efetiva de 12 pulsos. Duas configurações são mostradas na Figura 5.11. Um defasamento 
de 30° entre as tensões secundárias pode ser conseguido através da conexão de um 
secundário em estrela (Y) e de outro em triângulo (A). 


Exemplo 5.10 

Repetir o Exemplo 5.8 para o conversor trifásico controlado da Figura 5.10a. 

Solução: A tensão de fase V s = 208/V3~ = 120,1 V, V m - /l V s = 169,83, V n = 0,5 e R = 10 O. A 
tensão máxima de saída Vdm = 3 V3 V m /n = 3 V3 x 169,83/n; = 280,9 V. A tensão média de saída 
Vmédio= 0,5 x 280,9 = 140,45 V. 
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(a) A partir da Eq. (5.58), 0,5 = cos a e o ângulo de disparo a = 60°. 

(b) A corrente média de saída /médio = Vmédio/R =140,45/10 = 14,05 A. A partir da Eq. 

(5.59), 


Vrms = x 169,83 


1 3 ^3 

-- + —-— cos (2 x 60 ) 

2 471 


1/2 


= 159,29 V 


e a corrente eficaz J rms = 159,29/10 = 15,93 A. 

(c) A corrente média de um dos tiristores Ia j= Jmédk/3 = 14,05/3 = 4,68 A e a corrente 
eficaz de um dos tiristores Ir = Jrms V2/6 = 15,93/^2/6 = 9,2 A. 

(d) A partir da Eq. (3.44), a eficiência da retificação é 


_ 1 40 ,4 5 x 14,05 
11 - 159,29 x 15,93 


= 0,778 


ou 


77,8% 


(e) A corrente eficaz de fase de entrada I s = /rms^4/6 = 13 A e a potência aparente de 
entrada, VI = 3 V s h =3 x 120,1 x 13 = 4683,9 W. Da Eq. (3.49) TUF = 140,45 x 14,05/4683,9 = 0,421. 

(f) A potência de saída P 0 = Jrms R = 15,93 2 x 10 - 2537,6 W.O fator de potência PF = 
2537,6/4683,9 = 0,542 (indutivo). 

Nota : O fator de potência é menor que o dos conversores trifásicos semicontrolados, 
mas maior que o dos conversores trifásicos de meia-onda. 


Exemplo 5.11 

A corrente de carga de um conversor trifásico controlado como o da Figura 5.10a é contínua, com 
um conteúdo de ondulação desprezível, (a) Expressar a corrente de entrada na série de Fourier e 
determinar o fator harmônico HF da corrente de entrada, o fator de deslocamento DF e o fator de 
potência de entrada PF. (b) Se o ângulo de disparo a = n/3, calcular V n , HF, DF e PF. 

Solução: (a) A forma de onda para a corrente de entrada é mostrada na Figura 
5.10b e a corrente instantânea de entrada de uma fase pode ser expressa na série de 
Fourier como 


onde 


is(t) = 


Jmcdk 



n = 1,2, 


(a n cosnwt + b n senncof) 


a o — fmédio 


1 

2n 


J 


2n 

0 


is(t ) d (cot) = 0 
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_ 1 

1 * 5n/6 + a 

. llic /6 + a 

Ia cos n(út d((út) - 

Ia COS ftCOf d(0)f ) 

TC 

J n/6 + a J 

771/6 + a 

41/3 W7C 

= 1,3,5,... 


— sen — sen na para n 
nn 3 

= 0 

para n = 2, 4, 6, ... 


1 

/. 2 tc 


bn = 1 

í‘s(f) sen ncot d((út) 


K 

0 


1 

* 5h/ 6 + a 

1 * II 71/6 + a 

i. 

J I a sen n(út d((út) - 

Ia sen n(út d ((út) 

K 

J n/6 + a 

7n/6 + a 


4J fl HTt i o c 

= — sen —- cos na para n = 1, 3, 5,... 
H7T 3 


= 0 para n = 2, 4, 6, ... 


Como /médio = 0, a corrente de entrada pode ser descrita como 


is(t ) — ^ V 2 *Isn sen (ncof + <|> M ) 

71 = 1,3, 5,... 


onde 


-1 ftn 

<b n = tan = - na 

b n 


O valor eficaz do w-ésimo harmônico da corrente de entrada é dado por 


T 1,2 t 2 n 1/2 2 V 2 " Ia nn 

Isn = ~ir{an + bn) = - sen 


V2" 


nn 


O valor eficaz da corrente fundamental é 


<6 

kl = — Ia = 0,7791a 


n 


A corrente eficaz de entrada é 


k 


j C 5n/6 + a 

P) la dm 

2n J n/6 + a 


1/2 



= Ia V| = 0,81651» 


(5.60) 


(5.61) 
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HF = 



fjA 

2 

- 1 

1/2 


( TC ^ 

i 

r-f 

i 

CN 


7si 




3 


v J 

- 


- 

V y 

J 


1/2 


= 0,3198 ou 31,08% 


DF = cos<j>i = cos - a 


PF = cos - a = - cosa = 0,9549DF 
h 71 


(b) Para a = jt/3, V„ = cos (ji/3) = 0,5 pu, HF = 31,08%, DF = cos 60° = 0,5 e PF = 0,478 

(indutivo). 

Nota: Se o fator de potência for comparado com o do Exemplo 5.8, onde a carga é 
puramente resistiva, pode-se observar que o fator de potência de entrada depende do fator de 
potência da carga. 


5.9.1 Conversor Trifásico Controlado com Carga RL 

A partir da Figura 5.10b, a tensão de saída é 


Vo = Vab = V2~ Vab sen 
= <2 Vàb sen cof' 


f TC ^ 

( 0 1 + 

6 

v / 


n 7i 

para — + oc < cof < - + a 
6 2 

TC . . ^ 2tc 

para - + a < cot < — + a 


onde (út' = (út + tc/6 eV^é a tensão (eficaz) de linha de entrada. Escolhendo v a b como 
a tensão de referência no tempo, a corrente de carga i L pode ser encontrada a partir de 


dii 

dt 


Ril + E = V2~ Vab sen co t ' 


TC , ., . 2tc 

para — + a < cof < — + a 

O Ó 


cuja solução a partir da Eq. (3.81) é 


iL 


j2Vab 

z 


sen (co t ' - 0) 


E 

R 


+ 



V2 Vab 

z 


sen 


n 

3 


+ 


a - 0 


(R/L )[(7i/3 + a)/co - t'] 




(5.62) 


onde Z - [R 2 + (coL) 2 ] 1/2 e 0 = tan 1 (co L/R). Sob condição de regime permanente, 
' = 2tc/3 + a) = ^l(coí / = tc/3 + a) = 7jrq. Aplicando essa condição à Eq. (5.62), 
obtém-se o valor de In como 
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V 2 Vab sen(27c/3 + a - 0) - sen(7c/3 + a - Q)e (^ /L )( 7t/3cú ) 

^ e ~ (R/L)(71/3CO) 

(5.63) 

para Jli ^ 0 


Exemplo 5.12 

O conversor trifásico controlado da Figura 5.10a tem uma carga de L = 1,5 mH, R = 2,5 Q e 
£ = 10 V. A tensão de linha de entrada é V a b = 208 V, 60 Hz. O ângulo de disparo é ot = n/3. 
Determinar (a) a corrente de carga de regime permanente In em co t' = n/3 + a (ou 
co t = n/6 + a), (b) a corrente média de um dos tiristores Ia , (c) a corrente eficaz de um dos 
tiristores Er, (d) a corrente eficaz de saída J r ms e (e) a corrente média de saída /médio- 

Solução: a = n/3, R = 2,5 £2, L = 1,5 mH, / = 60 Hz, co = 2rc x 60 = 377 rad/s, V fl f, = 
208 V, Z = [R 2 + (coL) 2 ] 172 = 2,56Í2 e 0 = tan -1 (co L/R) = 12,74". 

(a) A corrente de carga de regime permanente em co t' — n/3 + a In = 20,49 A. 

(b) A integração numérica de íl na Eq. (3.62), entre os limites cot' = jc/ 3 + a a 27C/3 + a, 
dá uma corrente média no tiristor Ia = 17,42 A. 

(c) Por integração numérica de li, entre os limites de co t' = n/3 + a a 2 tc/ 3 + a, 
obtém-se a corrente eficaz de um dos tiristores. Ir = 31,32 A 

(d) A corrente eficaz de saída Ems - ^3~ Ir = ^Í3 x 31,32 = 54,25 A. 

(e) A corrente média de saída /médio = 3 Ia - 3 x 17,42 = 52,26 A. 


5.10 CONVERSORES DUAIS TRIFÁSICOS 

Em muitos acionamentos de velocidade variável, a operação em quatro quadrantes é em 
geral requerida, sendo os conversores duais trifásicos extensivamente utilizados em 
aplicações de até 2000 kW. A Figura 5.12a mostra os conversores duais trifásicos, onde 
dois conversores trifásicos são conectados em antiparalelo. Foi visto na Seção 5.5 que, 
devido às diferenças de tensões instantâneas entre as tensões de saída dos conversores, 
uma corrente de circulação flui através destes. A corrente de circulação normalmente é 
limitada pelo reator de circulação, L r , como mostrado na Figura 5.12a. Os dois con¬ 
versores são controlados de tal forma que se ai é o ângulo de disparo do conversor 1, o 
ângulo de disparo do conversor 2 é ot 2 = n - (Xp A Figura 5.10b mostra as formas de 
onda para as tensões de entrada, tensões de saída e tensão sobre o indutor L r . A operação 
de cada conversor é idêntica à do conversor trifásico controlado. Durante o intervalo 
(n/6 + oq) < (út < ( n/2 + ai), a tensão de linha v a \ } aparece sobre a saída do conversor 
1 e v\ K sobre o conversor 2. 





Cap. 5 Retificadores controlados 


205 


Se as tensões fase-neutro são definidas como 


CWz - 

= Vm 

sen 

co t 






f 

2tc 

\ 

Vbn = 

sen 

co t ~ 






V 


/ 


= V m 


( 

2tc 

\ 

Vcn = 

sen 

co t + 

3 



V J 

as tensões de linha correspondentes são 


Vab ~ Van ~~ Vbn — V 3 ~ Vm 


Vbc = Vbn ~ V C n = Vm 


Vca — Vcn ~~ Van — V3~ Vm 


sen 


sen 


cof + 


co t - 


f 


sen 


co t + 


TC 

6 

TC 

2 

5 tc 

6 .‘ 


/ 

\ 

) 

\ 


v j 

Se v 0 i e v 0 \ são as tensões de saída dos conversores 1 e 2, respectivamente, a tensão 
instantânea sobre o indutor durante o intervalo (tc/6 + oci) < cot < (7i/2 + 04) é 


V r = V 0 \ + Vol = Vab ~ Vbc 

= V3 

= 3 Vm COS | CO t 



f K ' 


r 

TC ^ 


sen 

cof + - 

- sen 

cof - 



_ 

k 6 J 


V 

_ 


( 


71 

6 


A corrente de circulação pode ser encontrada a partir de 

ir(t ) = ..! 


ç(út 

J ZT r d(COf) = 

1 

Ç Oòt 

J 3 Vm COS 

f 

cof - 

TC ^ 

n/6 + oti 

CO Lr 

71/6 + ai 


6 

J 


3V, 


m 


COL r 


sen 

f TC ^ 

cof -7 

- sen ai 

- 

v b J 

_ 


(5.64) 


d(cof) (5.65) 
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Figura 5.12 

Conversor dual 
trifásico. 


L-r 4 




A corrente de circulação depende do ângulo de disparo oq e da indutância L r . Essa 
corrente é máxima quando to t = 2 ti /3 e oq = 0. Mesmo sem qualquer carga externa, 
os conversores estariam continuamente operando devido à corrente de circulação, 
como resultado da ondulação de tensão sobre o indutor. Isso permite reversão suave 
da corrente de carga, durante a mudança de operação de um quadrante para outro, e 
possibilita respostas dinâmicas mais rápidas, especialmente para acionamentos de moto¬ 
res elétricos. 
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5.11 MELHORIA DO FATOR DE POTÊNCIA 

O fator de potência dos conversores de fase controlada depende do ângulo de disparo a 
e geralmente é baixo, em especial na faixa de baixas tensões de saída. Esses conversores 
geram harmônicos no sistema de alimentação. Comutações forçadas podem melhorar o 
fator de potência de entrada e reduzir o nível de harmônicos. Essas técnicas de comuta¬ 
ção forçada estão se tornando atrativas em conversões CA-CC. Com o progresso dos 
dispositivos semicondutores de potência (por exemplo, os GTOs), a comutação forçada 
pode ser implementada em sistemas práticos. As técnicas básicas de comutação forçada 
para conversores CA-CC são discutidas nesta seção, podendo ser classificadas como se 
segue: 


1. controle do ângulo de extinção; 

2. controle simétrico de ângulo; 

3. modulação por largura de pulsos; 

4. modulação por largura de pulsos senoidal. 


5.11.1 Controle do Ângulo de Extinção 

A Figura 5.13a mostra um conversor monofásico semicontrolado, onde os tiristores Tj e 
T 2 são substituídos pelas chaves CHi e CH^ As ações de chaveamento de CHi e CH^ 
podem ser realizadas por tiristores de desligamento pelo gatilho (GTOs). As carac¬ 
terísticas dos GTOs são tais que um GTO pode ser disparado pela aplicação de um curto 
pulso positivo ao seu gatilho, como no caso dos tiristores normais, e pode ser desligado 
pela aplicação de um curto pulso negativo também ao seu gatilho. 

Em um controle de ângulo de extinção, a chave CHi é ligada em 0 )f = 0 e 
desligada através de comutação forçada em tof = n - p. A chave CH 2 é ligada em 
(út = k e desligada em cot = (2 n - p). A tensão de saída é controlada através da variação 
do ângulo de extinção, p. A Figura 5.13b mostra as formas de onda para a tensão de 
entrada, tensão de saída, corrente de entrada e corrente através das chaves com tiristores. 
A componente fundamental da corrente de entrada se adianta da tensão de entrada e o 
fator de deslocamento (e fator de potência) é capacitivo. Em algumas aplicações essa 
característica pode ser desejável para simular uma carga capacitiva e para compensar as 
quedas da tensão da linha. 

A tensão média de saída é encontrada a partir de 


2 j-Tt-p 

Vmédio ~ W~~ J Vm 
2 K J 0 


sen (út d(cof) = 


Vm 

K 


(1 + COS p) 


5.66) 
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Figura 5.13 

Conversor 
monofásico 
semicontrolado 
com comutação 
forçada. 


•n 




e Vmédio pode ser variado de 2V m /n a 0, variando-se p de 0 a ti. A tensão eficaz de saída é 
dada por 


V- 


rms — 


.. 2 

2n 


f"-P 7 ? 

J Vm sen (út d ((út) 


1/2 


(5.67) 


Vm 

V2 


1 

71 


71 - p + 


sen: 


/-» 


1/2 


A Figura 5.14a mostra um conversor monofásico controlado, no qual os 
tiristores T\, T 2 , T 3 e T 4 são substituídos por chaves de comutação forçada CHy CH 2 , 
CH 3 e CH 4 . Cada chave conduz por 180°. As chaves CHi e CH 2 estão ambas ligadas de 
O)f = 0aG)f = 7C-pe fornecem alimentação para a carga durante o semiciclo positivo 
da tensão de entrada. Similarmente, as chaves CH 3 e CH 4 estão ambas ligadas de cof = 71 
a (út = 2 n - P e fornecem alimentação para a carga durante o semiciclo negativo da 
tensão de entrada. Para uma carga indutiva, o caminho de livre circulação para a 
corrente de carga tem de ser fornecido pelas chaves CH] CH 4 ou CH 3 CH 2 . A seqüência de 
disparo seria 12, 14, 43 e 32. A Figura 5.14b mostra as formas de onda para a tensão de 
entrada, tensão de saída, corrente de entrada e corrente através das chaves. Cada chave 
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conduz por 180°, e esse conversor é operado como um circuito semicontrolado. A ação de 
livre circulação é conseguida através de duas chaves do mesmo ramo. As tensões de 
saída média e eficaz são expressas pelas Eqs. (5.66) e (5.67), respectivamente. 

A performance dos conversores semicontrolados e controlados com controle do 
ângulo de extinção são similares às daqueles com controle do ângulo de fase, exceto que 
o fator de potência é capacitivo. No controle do ângulo de fase, o fator de potência é 
indutivo. 



Figura 5.14 

Conversor 
monofásico 
controlado com 
comutação forçada. 


■n 



(a) Circuito 


-cot 


2tc 


-cot 


-cot 


-cot 


tí - p I 2n - (3 

Ha ' 

v 71 27T-/3/ 


/ 


-Ü)t 


Jt-/3 N 




/ 2rc 
-I, 


Corrente da carga 


-cot 


(b) Formas de onda 


5.11.2 Controle Simétrico do Ãnguio 

O controle simétrico do ângulo permite a operação em um quadrante e a Figura 5.13a 
mostra um conversor monofásico semicontrolado com chaves de comutação forçada 
CHi e CH 2 . A chave CHi é ligada em cof = (n - (3)/2 e desligada em oof = (tc + (3)/2. A 
chave CHz é ligada em co t = (3tc - (3)/2 e desligada em o)í = (3 tc + (3)/2. A tensão de 
saída é controlada pela variação do ângulo de condução (3. Os sinais de gatilho são 
gerados através da comparação de ondas triangulares com um sinal CC, como mostrado 
na Figura 5.15b. A Figura 5.15a mostra as formas de onda para a tensão de entrada. 
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tensão de saída, corrente de entrada e corrente através das chaves. A componente 
fundamental da corrente de entrada está em fase com a tensão de entrada e o fator de 
deslocamento é unitário. Portanto, o fator de potência é melhorado. 

A tensão média de saída é encontrada a partir de 


2 ç(n + P)/2 2 Vm 

Pmédio = J sen cot d (cot) = . 

2-TZ (jt _ |3)/2 TC 


sen 


p 


(5.68) 


e Prédio pode ser variado de 2V m /n a 0 pela variação de p entre n e 0. A tensão eficaz de 
saída é dada por 


v 


rms 


2 f (jc+p)/2 

— Vm semcot d(cof) 

2n J (tc-P)/2 


1/2 


(5.69) 


Vm 

<2 


n 


(P + sen p) 


1/2 


Exemplo 5.13 

O conversor monofásico controlado da Figura 5.14a é operado com um controle simétrico do 
ângulo. A corrente de carga com um valor médio de I a é contínua, onde o conteúdo de ondulação 
é desprezível, (a) Expressar a corrente de entrada do conversor na série de Fourier e determinar o 
fator harmônico da corrente de entrada HF, o fator de deslocamento DF e o fator de potência de 
entrada PE (b) Se o ângulo de condução for p = n/3 e a tensão máxima de entrada for V m = 169,83 
V, calcular VWdio, VW HF, DF e PF. 

Solução: (a) A forma de onda para a corrente de entrada é mostrada na Figura 5.15a e 
a corrente de entrada instantânea pode ser expressa na série de Fourier como 


onde 


oo 

is {t ) — Imédio "í" z (a n cosmút + b n senncot) 

n = 1, 2,... 


ao — 1 médio ' 

ln 


r (K + |3)/2 

r 3 tc + P)/2 

j la d (COt) - 

| Ia d (COt) 


3 k - p)/2 
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Figura 5.15 

Controle simétrico do ângulo 


cot 


cot 


cot 


cot 



Corrente da carga 

-*- cot 

(a) 



(b) 


1 

n 


2n 4I a hB 

U(t) sen n(út d((út) = — sen r 1 
0 nn 1 


para n = 1, 3, ... 


0 


para n = 2, 4, ... 
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Como I m édio = 0/ a corrente de entrada pode ser escrita como 


is(t) = E sen (ncof + ty a ) 

71 = 1 , 3 , 5 , ... 


(5.70) 


onde 


<|hi = tan 1 TT = 0 

b n 


(5.71) 


O valor eficaz do n-ésimo harmônico da corrente de entrada é dado como 


j 1 2 i 2x1/2 2 V2 la hB 

hn — pr (dn + bn ) — - - sen 

V2 H7l 2 


(5.72) 


O valor eficaz da corrente fundamental é 


T 2V2 In § 

Jsl =-sen C 

TC 2 


(5.73) 


A corrente eficaz de entrada é encontrada como 


k = Ia 


h 

TC 


(5.74) 


HF = 


r h ' 2 

hl 

v y 


- 1 


1/2 


tcJ3 


4(1 - cos (3) 


- 1 


1/2 


DF = cos ôi ” 1 


PF 


r h\ ' 

Is 

v j 


™ 2 <2 p 

df ■ w sen 2 


(b) p = tc/ 3 e DF = 1,0. A partir da Eq. (5.68), 


(5.75) 

(5.76) 

(5.77) 


Vmédio — 


2 x 


169,83 


K 


sen 7 = 54,06 V 
6 


A partir da Eq. (5.69), 
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V 


rms — 


169,83 

V2 


P + sen p 

71 


1/2 


= 93,72 V 


hl — 1(1 




V n J 


sen 7 = 0,4502/h 
6 


Is = /„ Vê = 0,5774/h 


71 


HF - 


V/V 2 

LV ÍS V 


- 1 


1/2 


= 0,803 ou 80,3% 


PF = 


Jsl 

Is 


0,7797 (indutivo) 


Nota: O fator de potência é melhorado significativamente e é até mesmo maior 
que o do conversor monofásico em série controlado da Figura 5.6a. Entretanto, o fator 
harmônico é aumentado. 


5.11.3 Controle através da Modulação por Largura de Pulsos 
(PWM) 


Se a tensão de saída dos conversores monofásicos semi ou totalmente controlados for 
controlada pela variação do ângulo de disparo, do ângulo de extinção ou do ângulo 
simétrico, haverá apenas um pulso por semiciclo da corrente de entrada do conversor, e 
como resultado o harmônico de mais baixa ordem será o terceiro. E difícil filtrar a 
corrente harmônica de ordem inferior. No controle da modulação por largura de pulsos 
(do inglês pulse width modulation - PWM), as chaves do conversor são ligadas e desliga¬ 
das várias vezes durante um semiciclo e a tensão de saída é controlada pela variação da 
largura dos pulsos. Os sinais de gatilho são gerados através da comparação de uma onda 
triangular com um sinal CC, como mostrado na Figura 5.16b. A Figura 5.16a mostra a 
tensão de entrada, a tensão de saída e a corrente de entrada. Os harmônicos de ordem 
inferior podem ser eliminados ou reduzidos selecionando-se o número de pulsos por 
semiciclo. Entretanto, aumentando-se o número de pulsos aumenta-se também a ampli¬ 
tude dos harmônicos de ordem superior, que podem facilmente ser filtrados. 

A tensão de saída e os parâmetros de performance do conversor podem ser 
determinados em duas etapas: ( 1 ) considerando apenas um par de pulsos tal que se um 
deles começar em cof = oq e terminar em co t — oq + ôj, o outro pulso comece em 
cof = ti + oq e termine em cof = (rc + oq + §]) e (2) combinando os efeitos de todos os 
pares. Se o m-é simo pulso começa em cof = a m e sua largura é 8 m , a tensão de saída média 
devido ao número p de pulsos é encontrada a partir de 
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Fânédio — 


V 

I 

m- 1 



ot m + S m 
ttm 


v m 


sen co t d((út) 


Vm 

K 


I 

m = 1 


[cosa m - cos (a m - 5 m )] 


(5.78) 


Se a corrente de carga com um valor médio de l a for contínua e tiver uma ondulação 
desprezível, a corrente instantânea de entrada pode ser expressa na série de Fourier 
como 


i s (t ) = Imédio + 2*, (An cos mút -t- b n sen n(út) 

n = 1,3, ... 


(5.79) 


Devido à simetria da forma de onda da corrente de entrada, não haverá harmônicos 
pares e í m éd io deverá ser zero, e os coeficientes da Eq. (5.79) serão 


1 f 2n 

a n = — i s (t) cos n(út d(cof) 

n J o 


P 

1 

m — 1 


a m + Ô m 


l a cos ncof d((òt) - | 

7t * a„, Tl K + a 


k + a m + 


I a cos noòt d((út) 


1 r 27r 

bn = — ís(f) sen n(út d((út) 
7t J 0 


(5.80) 


P 

I 

m = 1 


^ f* ^«1 + á)77 ^ 

! Is sen n(x)t d (cot) - — J I a sen naot d((Ot ) 

71 ot m 71 n + otm 


7t + OCm + Ôw 
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i s (t ) = X 'fcln sen (ncoí + <j> n ) (5.81) 

« = 1 , 3 , ... 

onde(t>„ = tan -1 (a n /b n ) = 0 el n = (ai + b«) 1/2 W 2= b n M2. 

5.11.4 Modulação por Largura de Pulsos Senoidal 

As larguras dos pulsos podem ser variadas para controlar a tensão de saída. Se houver p 
pulsos por semiciclo com largura igual, a largura máxima de um pulso será n/p . Entre¬ 
tanto, as larguras dos pulsos podem ser diferentes. É possível escolher as larguras dos 
pulsos de tal forma que certos harmônicos podem ser eliminados. Há diferentes métodos 
para variar as larguras dos pulsos e a mais comum é a modulação por largura de pulsos 
senoidal (do inglês sinusoidal pulse width modulation - SPWM). No controle PWM senoi¬ 
dal, como mostrado na Figura 5.17, as larguras dos pulsos são geradas através da 
comparação de uma tensão de referência triangular v r de amplitude A r e freqüência f r 
com uma portadora de tensão senoidal retificada v r de amplitude variável A c e freqüên¬ 
cia 2 f s . A tensão senoidal v c está em fase com a tensão de fase de entrada v s e tem o dobro 
da freqüência da rede de alimentação f s . As larguras dos pulsos (e a tensão de saída) são 
variadas alterando-se a amplitude A c ou o índice de modulação M de 0 a 1. O índice de 
modulação é definido como 


M = A (5.82) 

/ir 

No controle PWM senoidal, o fator de deslocamento é unitário e o fator de 
potência é melhorado. Os harmônicos de ordem inferior são eliminados ou reduzidos. 
Por exemplo, com quatro pulsos por semiciclo, o harmônico de ordem mais baixa é o 
quinto; e com seis pulsos por semiciclo, o harmônico de ordem mais baixa é o sétimo. 
Programas de computadores podem ser utilizados para avaliar as performances dos 
controles PWM uniforme e senoidal, respectivamente. 


5.12 PROJETO DE CIRCUITOS CONVERSORES 

O projeto de circuitos conversores requer a determinação de valores nominais (ou espe¬ 
cificações) dos tiristores e diodos. Os tiristores e diodos são especificados através da 
corrente média, corrente eficaz, corrente máxima e máxima tensão inversa. No caso de 
retificadores controlados, as correntes nominais dos dispositivos dependem do controle 
do ângulo de disparo (ou de seu atraso). Os valores nominais dos dispositivos de 
potência devem ser calculados sob condições do pior caso, e isto ocorre quando os 
conversores entregam a máxima tensão média de saída V dm- 
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Figura 5.17 

Controle da largura de pulsos 
senoidal. 


A saída dos conversores contém harmônicos que dependem do ângulo de 
disparo e a condição do pior caso geralmente ocorre quando a tensão de saída é mínima. 
Os filtros de entrada e saída devem ser projetados sob a condição de tensão de saída 
mínima. As etapas envolvidas no projeto de conversores e filtros são similares àquelas do 
projeto de circuitos retificadores na Seção 3.13. 

Exemplo 5.14 

Um retificador trifásico controlado é operado a partir de uma rede trifásica de 230 V, 60 Hz. A 
carga é altamente indutiva e a corrente média da carga é I a = 150 A com conteúdo de ondulação 
desprezível. Se o ângulo de disparo for a = n/3, determinar as especificações dos tiristores. 

Solução: As formas de onda para as correntes do tiristor são mostradas na Figura 5.10b. 
V s = 230/V3 = 132,79 V, V m = 187,79 V e a = n/3. Da Eq. (5.57), V médio = 3 (a/3 /ti) x 187,79 x cos 
(a/3s/3) = 155,3 V. A potência de saída P m éd io = 155,3 x 150 = 23295 W. A corrente média através de 
um dos tiristores é Ia - 150/3 - 50 A. A corrente eficaz através de um dos tiristores Ir = 150 a/2/6 = 
86,6 A. A corrente máxima através de um dos tiristores é Írt = 150 A. A máxima tensão inversa é a 
amplitude máxima da tensão de linha ou PIV = V3 V m = a/3 x 187,79 = 325,27 V. 
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Exemplo 5.15 

Um conversor monofásico controlado, como mostrado na Figura 5.18a, utiliza um controle do 
ângulo de disparo e é alimentado a partir de uma rede de 120 V, 60 Hz. (a) Utilizar o método da 
série de Fourier para obter as expressões para a tensão de saída v 0 (t) e corrente de carga i 0 (t ) em 
função do ângulo de disparo a. (b) Se a = rc/3, E = 10 V, L = 20 mH eR^lOQ., determinar o valor 
eficaz da corrente harmônica de mais baixa ordem na carga, (c) Se na letra (b) um capacitor de 
filtro for conectado à carga, determinar o seu valor para reduzir a corrente harmônica de mais 
baixa ordem para 10% do valor sem o capacitor. (d) Utilizar PSpice para plotar a tensão de saída e 
a corrente de carga e para computar a distorção harmônica total (THD) da corrente de carga e o 
fator de potência de entrada (PF) com o capacitor de filtro de saída na letra (c). 


Figura 5.18 

Conversor monofásico 
controlado com carga RL. 


ío=»L 



+ 


v L = v 0 


Solução: (a) A forma de onda para a tensão de saída é mostrada na Figura 5.3c. A 
freqüência da tensão de saída é o dobro daquela da rede de alimentação. A tensão instantânea de 
saída pode ser expressa na série de Fourier como 


v 0 (t ) = Vmédio + 2w cos n(i>t + b n senmof) 

n = 2 / 4 , ... 


(5.83) 


onde 



1 

/.27C + a 

2V m 





Vmédio — 

2k 

I ^ 

a 

m sen co t d (cot) - 

K 

cos a 





2 I 

r 71 + 01 T7 

sen co t cos mof d(cat) = 

2V m 

cos (n + 1) a 

cos(n - 

- l)a 

Un — 


Vm 
a 

K 

n + 1 

n - 

1 

b fl = 

2 I 

(.71 + a 

sen cot sen rccoí d (cot) = 

2Vm 

sen (n + 1) a 

sen (n 

- l)a 


1 Vm 

a 

K 

n + 1 

n - 

- 1 


A impedãncia da carga é 
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Z = R+j (ncoL) = [R 2 + (nwL ) 1 ^ 12 [%n_ 


-1 


e 9 = tan (ncüL/R). Dividindo n 0 (í) da Eq. (5.83) pela impedância da carga Z e simplificando os 
termos de senos e cossenos obtém-se a corrente instantânea da carga como 


io(t) = /médio + X ^T/n sen (ncot + (j) n - 0 n) 
n = 2, 4,... 


(5.84) 


onde /médio — (Vmédio — E)/R, (j)j/ — tan * (un/bn), e 


In = 


JL + bn ) 1/2 
^ Vr 2 + (mmL ) 2 


(b) Sea = jt/3, E = 10 V, L = 20 mH, R = 10 Í2, co = 2 tc x 60 = 377rad/s, V m = ^2 x 120 
169,71 Ve Fmédio= 54,02 V. 

, 54,02 - 10 „ , 

/médio — 2 q — 4,40 A 

«1 = - 0,833, h = - 0,866, <|»i = 223,9”, 0i = 56,45° 


«2 


0,433, í> 2 = — 0,173, c)>2 = 111,79°, 0 2 = 71,65° 


a 3 = -0,029, b 3 = 0,297, ((>3 = -5,5°, 0 2 = 77,53° 

2V m 

h{t ) = 4,4 + -r-—r-T [1,2 sen (2«of + 223,0° - 56,45°) 

k [R 2 + (ncoL) 2 ] 72 

+ 0,47sen (4oof + 111,79° - 71,65°) + 0,3sen(6cof - 5,5° - 77,53°) + ...] 
2 x 169 71 

= 4,4 + --- ' - ,.. [1,2 sen (2(0/ + 167,45°) 

7t[10 2 + (7,54n) 2 ] 172 

+ 0,47 sen(4cof + 40,14°) + 0,3 sen(6cof - 80,03°) + ...] 

O segundo harmônico é o de mais baixa ordem e seu valor eficaz é 

2 x 169,71 


h 


ti [10 2 + (7,54 x 2 ) 2 ] 172 


' 1,2 A 


= 5,07 A 


(5.85) 


(c) A Figura 5.19 mostra o circuito equivalente para os harmônicos. Utilizando a regra 
do divisor de corrente, a corrente harmônica através da carga é dada por 
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lh _ __ l/(n(úC) 

C ~ {[R 2 + [ncoL - 1 /(mcoC)] 2 } 1/2 

Para n = 2 e co = 377, 

h = _ . 1/(2 x 377C) .. = Q 1 

In jlO 2 + [2 x 7,54 - 1/(2 x 377C )] 2 ) 172 

e isso dá C = — 670 pF ou 793 julF. Assim C = 793 pF. 

(d) A tensão máxima da rede de alimentação é V m = 169,7 V. Para ai = 60°, o tempo de 
atraso t\ = (60/360) x (1000/60 Hz) x 1000 = 2777,78 ps e o tempo de atraso h = (240/360) x 
(1000/60 Hz) x 1000 = 11111,1 ps. O circuito conversor monofásico controlado para simulação em 
PSpice é mostrado na Figura 5.20a. As tensões de gatilho V g i, P g 2 , Vg3 e V g 4 para os tiristores são 
mostradas na Figura 5.20b. A definição do subcircuito para o modelo de tiristor SCR encontra-se 
na Seção 4.14. 


Figura 5.19 

Circuito equivalente para os 
harmônicos. 



R 

ncoL 


Figura 5.20 

Conversor 
monofásico 
controlado para 
simulação PSpice. 


2 



v gi ’ v 92 ' 

10 V 



t w = 100 ms 


tw 

T = 16,67 ms 
t r = t f = 1 ns 

1 1 i 

0 

V v g4 ' 

10 V 



t. 

1 

J 

T ! ! T t 

2 ! ! ! 
i 1 1 ! 

: í : i 

P—í —i -i - 1 


*w 


! .; _I_I___ 

^ X t 2 T t 

2 

(b) Tensões de gatilho 


A listagem do arquivo do circuito é a que se segue: 

Example 5-15 Single-Phase Full Converter 
VS 10 0 SIN (0 16 9.7V 60HZ) 

Vgl 6 0 PULSE (0V 10V 2777. 8US 1NS INfí 100US 16666. 7US) 
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Vg2 


7 

0 

PULSE 

(0V 10V 

2777. 8US 1NS 1NS 100US 16666. 

7US 

Vg3 


8 

0 

PULSE 

(0V 10V 

11111 . 1US 1NS 1NS 100US 16666. 

7US 

Vg4 


9 

0 

PULSE 

(0V 10V 

Illll. 1US 1NS 1NS 100US 16666. 

7US 

R 


2 

4 

10 




L 


4 

5 

2 0MH 




C 


2 

11 

793UF 




RX 


11 

3 

0 .1 

; Added 

to help convergence 


VX 


5 

3 

DC 10V 

; Load battery voltage 


VY 


10 

1 

DC 0V 

; Voltage source to measure supply current 

* 

Subcircuit 

calls for 

thyristor model 


XT1 


1 

2 

6 2 

SCR 

; Thyristor TI 


XT3 


0 

2 

8 2 

SCR 

; Thyristor T3 


XT2 


3 

0 

7 0 

SCR. 

; Thyristor T2 


XT4 


3 

1 

0 9 

SCR 

; Thyristor T4 


* 

Subcircuit 

SCR which 

is missinq must be inserted 


.TRAN 

10US 

3 5 MS 16.6 7MS 

; Transient analysis 


.PROBE 





; Graphics postprocessor 


.options ab 

s tol 

= l.OOu 

rei tol -• 

1.0 m vntol = 0.1 ITL5--1 00 00 


. FOUR 

120HZ I 

(VX) 


; Fourier analysis 


. END 








As plotagens PSpice da tensão de saída V(2,3) e da corrente de carga I(VX) são 
mostradas na Figura 5.21. 


Figura 5.21 


Plotagens PSpice 
para o Exemplo 


5.14. 


Example 5 14 Singl.e-Pha.se Fui 1 -Converter 

Date/Tiine run: 07/17/92 16:20:56 Temperature: 27.0 




n V ( 3,4 5 


Cl 

22.48 8m, 13 

.406 

C2 = 

27.77 8m, 8. 

4 3 3 8 

dif 

.b.2 900m ( 4. 

9718 


Os componentes de Fourier da corrente de carga são: 
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FOURIER COMPONENTS OF TRANSIENT RESPONSE I (VX) 
DC COMPONENT = 1.147163E+01 


HARMONIC 

FREQUENCY 

F 

OURIER 


NORMAL J.ZED 


PHASE 

NORMALIZED 

NO 


(HZ) 

COMPONENT 


COMPONENT 


(DEG) 

P 

HASE (DEG) 

1 

1 . 

200E+02 

2 . 

136E + 00 

1 

. OOOE+OO 

-1 . 

132E+02 

0 

OOOE+OO 

2 

2 . 

400E+02 

4 . 

917E+01 

2 

. 302E+01 

1 . 

738E+02 

2 

B71E+02 

3 

3 . 

600E+02 

4 . 

823E+01 

8 

. 533E+02 

1 . 

199E+02 

2 

332E+02 

4 

4 . 

800E+02 

9 . 

933E + 02 

4 

. 650E+02 

7 . 

794E+01 

1 

912E+02 

5 

6 . 

000E+02 

7 . 

140E + 02 

3 

. 342E+02 

2 . 

501E+01 

1 

382E+02 

6 

7 . 

200E+02 

4 . 

339E + 02 

2 

. 031E+02 

-3 . 

260E+01 

8 

063E+01 

7 

8 . 

400E+02 

2 . 

642E + 02 

1 

. 237E+02 

-7 . 

200E+01 

4 

123E+01 

8 

9 . 

600E+02 

2 . 

248E + 02 

1 

. 052E + 02 

- 1 . 

126E+02 

6 

192E+01 

9 

1 . 

080E+03 

2 . 

012E + 02 

9 

. 420E + 03 

- 1 . 

594E+02 

-4 

617E+01 

TOTAL 

HARMONIC DIS r 

rOR 

TION = 2. 

5 

35750E+01 

PERC 

:ent 




Para encontrar o fator de potência de entrada, é necessário encontrar os compo¬ 
nentes de Fourier da corrente de entrada, que são os mesmos da corrente através da 
fonte VY. 


FOURIER COMPONENTS OF TRANSIENT RESPONSE I (VY) 
DC COMPONENT = 1*013355E-02 


HARMON 

IC I 

FREQUENCY 

FOURIER 

NORMALIZED 


PHASE 


NOR1 

1ALIZED 

NO 


(HZ) 

COMPONENT 

COMPONENT 


(DEG) 


PHAS 

E (DEG) 

1 

6 

OOOE+Ol 

2. 202E+01 

1 . 

OOOE+OO 

5 

801E + 

00 

0 . 

OOOE+OO 

2 

1 

200E+02 

2. 073E-02 

9. 

415E-04 

4 

033E + 

01 

- 1 . 

768E+01 

3 

1 

800E+02 

1. 958E+01 

8 . 

890E-01 

-3 

935E + 

00 

- 6 . 

194E+01 

4 

2 

400E+02 

2. 167E-02 

9. 

841E-04 

-1 

159E + 

01 

- 6 . 

960E+01 

5 

3 . 

, 000E+02 

1. 613E+01 

7. 

3 23E-01 

-5 . 

968E + 

01 

- 1 . 

177E+02 

6 

3 . 

, 600E+02 

2. 218E-02 

1 . 

007E-03 

-6 . 

575E + 

01 

- 1 . 

238E+02 

7 

4 . 

. 200E+02 

1. 375E+01 

6 . 

243E-01 

-1 . 

077E + 

02 

-1 . 

657E+02 

8 

4 . 

, 800E+02 

2. 178E-02 

9. 

891E-04 

- 1 . 

202E + 

02 

- 1 . 

783E+02 

9 

5 . 

. 400E+02 

1. 317E+01 

5. 

983E-01 

-1 . 

542E + 

02 

-2 . 

122E+02 


TOTAL HARMONIC DISTORTION = 1.440281E+02 PERCENT 


Distorção harmônica total da corrente de entrada, THD = 144% = 1,44. 
Ângulo de deslocamento, (jq = 58,01°. 

Fator de deslocamento, DF = cos <|q = cos (- 58,01) = 0,53 (indutivo). 



(5.86) 


2x1/2 


x 0,53 = 0,302 (indutivo) 
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Notas: 

1. As análises acima são válidas apenas se o ângulo de disparo for maior que 
a, que é dado por 

-1 E -i 10 oc?0 
ao = sen — = sen ^6971 = 3,38 

2 . Devido ao capacitor de filtro C, um elevado pico de corrente de carga flui 
a partir da fonte e o THD da corrente de entrada tem um valor elevado de 
144%. 

3 . Sem o capacitor C, a corrente de carga torna-se descontínua, a corrente de 
carga máxima de segundo harmônico é Í2(pico) = 5,845 A, /médio é 6,257 A, o 
THD da corrente de carga é 14,75% e o THD da corrente de entrada e 
15,66%. 

4. Normalmente é utilizado um filtro LC para limitar o pico de corrente da 
rede de alimentação, conforme é ilustrado no Exemplo 5.15. 

Exemplo 5.16 

O circuito equivalente do conversor monofásico controlado com um filtro LC é mostrado na Figura 
5.22a. A tensão de entrada é 120 V ( rms ), 60 Hz. O ângulo de disparo é a = n/3. A tensão de saída 
CC é Vmédio = 100 V a /médio = 10 A. Determinar os valores da indutância L e , do (3 e da corrente 
eficaz do indutor / rm s- 

Solução: CO = 2n x 60 = 377 rad/s, VWdio = 100 V, F s = 120 V,V m = 'l2 x 120 = 169,7 V, 
Vmédio - 100 V. A relação de tensão x = Vmédio /Vm = 100/169,7 = 58,93%. Supor que o valor do 
capacitor C e seja muito grande, de tal forma que sua tensão seja livre de ondulação com um valor 
médio de Vmédio L e é a indutância total incluindo a da fonte ou rede. Se Vmédio for menor que V m e 
o tiristor T for disparado em cot = a > ao, a corrente da carga ii começará a fluir. Para v s = Vmédio 
= Vm sen ao, ao é dado por 


-1 Vmédio -1 i o 

oco = sen ——-— sen x - 36,1 

V m 


Utilizando a Eq. (3.103), a corrente de carga ii é dada por 


V m , . , V médic 

H = 7 “ (cos a ~ COS CO t ) - —r— 

CO Le CO L e 


(cot ~ a) para cot > a 


(5.87) 


O valor de cot = [3 no qual a corrente de carga ii cai a zero pode ser encontrado a partir da condição 
zi(cof = (3) = 0. Isto é, 


cos a - cos p - x ((3 - a) = 0 


(5.88) 
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Figura 5.22 

Circuito equivalente com 
filtro LC. 




0 a 0 a (3 


(b) Formas de onda 


cot 


cot 


A resolução da Eq. (5.88) para (3, por iteração, dá (3 — 97°. Com a utilização da Eq. (3.105), obtém-se 
a relação normalizada da corrente média, /médic/Zpico = 1,865%. Assim Ip\ co = /médio/ 0,01865 = 536,2 
A. O valor necessário de indutância é 


Vm 

03/pico 


169,7 , 
377 x 536,2 


0,84 mH 


Com a utilização da Eq. (3.106), obtém-se a relação normalizada da corrente eficaz írms/ípico — 
4,835%. Assim I r ms = 0,04835 x I pico = 0,04835 x 536,2 = 25,92 A. 


5.13 EFEITOS DAS SNDUTÃNCiAS DA CARGA E DA FONTE 

Pode ser notado a partir da Eq. (5.85) que os harmônicos da corrente de carga dependem 
das indutâncias desta. No Exemplo 5.10 o fator de potência de entrada é calculado para 
uma carga puramente resistiva e no Exemplo 5.11 para uma carga altamente indutiva. 
Pode-se também notar que o fator de potência de entrada depende do fator de potência 
da carga. 
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Nas obtenções das tensões de saída e dos critérios de performance dos con¬ 
versores, supôs-se que a fonte (rede de alimentação) não tinha indutâncias e resistências. 
Normalmente os valores das resistências da linha (rede) são pequenos e podem ser 
desprezados. A quantidade de queda de tensão devido às indutâncias da fonte é igual à 
dos retificadores e não muda por causa do controle de fase. A Eq. (3.107) pode ser 
aplicada para calcular a queda de tensão devido à reatância de comutação da linha L c . Se 
todas as indutâncias da linha forem iguais, a Eq. (3.110) dá a queda de tensão como 
V(y X = 6/L c I m édio P ara um conversor trifásico controlado. 

A queda de tensão não é dependente do ângulo de disparo oq sob operação 
normal. Entretanto, o ângulo de comutação p (ou de sobreposição) variará com o ângulo 
de disparo. A medida que o ângulo de disparo é aumentado, o ângulo de comutação 
torna-se menor. Isso é ilustrado na Figura 5.23. A integral da tensão no tempo, como 
mostrado nas áreas hachuradas, é igual a I m édioL c e é independente das tensões. À 
medida que a tensão de fase de comutação aumenta, o tempo necessário para comutar 
torna-se menor, mas os "volt-segundos" permanecem os mesmos. 



Figura 5.23 

Relação entre ângulos 
de disparo e de 
comutação. 


Se V x for a queda de tensão média por comutação devido à sobreposição e V y a 
redução de tensão média devido ao controle do ângulo de fase, a tensão média de saída 
para um ângulo de disparo de a será 


Vmédio(tx) — V médio(OC — 0) — Vy — V drn ~ Vy 


(5.89) 


e 


Vy — V dm — Vmédio(OC) 


(5.90) 
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onde V dm = máxima tensão média de saída possível. A tensão média de saída com o 
ângulo de comutação p e duas comutações é 


Vmédio(C£ + jl) — Vmédio(OC — 0) — 2.V% ~~ Vy — V dm ~ 2Vx ~ Vy (5.91) 

Substituindo Vy da Eq. (5.90) na Eq. (5.91) pode-se escrever a queda de tensão devido à 
comutação como 


2Vj — 2/x/médioEc — Vrnédio(Ot) — VmédiofOC + JLl) (5.92) 

O ângulo de comutação p pode ser determinado a partir da Eq. (5.92) para 
valores conhecidos de corrente de carga / m édio indutância de comutação L c e ângulo de 
disparo a. Deve ser notado que a Eq. (5.92) é aplicável apenas para o conversor monofá¬ 
sico controlado. 

Exemplo 5.17 

Um conversor trifásico controlado é alimentado a partir de uma rede trifásica de 230 V, 60 Hz. A 
corrente de carga é contínua e tem conteúdo de ondulação desprezível. Se a corrente média da 
carga /médio = 150 A e a indutância de comutação L c = 0,1 mH, determinar o ângulo de comutação 
quando (a) a = 10°, (b) a - 30° e (c) a = 60°. 

Solução: V m = V2 x 230/3 Vã = 187,79 VeV d m = 3^3 V m /n = 310,61 V. A partir da Eq. 
(5. 57), Emédio(a) = 310,6 cos a e 

U m édio(oc + p)= 310,61 cos (a + p) 

Para um conversor trifásico, a Eq. (5.92) pode ser modificada para 

6Vx — 6/sJmédioE: = Umédio(Ot) — Vmédio(0C *+• g) 

6 x 60 x 150 x 0,1 x 10~ 3 = 310,61[cos a - cos(a - p)] 


(a) Para a = 10°, p = 4,66°. 

(b) Para ot = 30°, p = 1,94°. 

(c) Para a = 60°, p = 1,14°. 


(5.93) 
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Exemplo 5.18 

A corrente de manutenção dos tiristores no conversor monofásico controlado da Figura 5.3a é Ih = 
500 mA e o tempo de atraso é ta = 1,5 ps. O conversor é alimentado a partir de uma rede de 120 V, 
60 Hz e tem uma carga de L = 10 mH e R = 10 Q. O conversor é operado com um ângulo de disparo 
de a = 30°. Determinar o valor mínimo da largura do pulso de gatilho, íq. 

Solução: Ih = 500 mA = 0,5 A, td = 1,5 ps, a = 30° = rc/6, L = 10 mH e R = 10 D. O valor 
instantâneo da tensão de entrada é v s (t) = V m sen co t, onde V m = V2"x 120 = 169,7 V. 

Em cot = a, 


Vx 


v s ((üt = a) = 169,7 x sen 


TC 

6 


= 84,85 V 


A taxa de crescimento da corrente de anodo di/dt no instante do disparo é de aproximadamente 


di = Ví = 84,85 

dt L 10 x 10“^ 


= 8485 A/s 


Se o di/dt for considerado constante por um curto intervalo de tempo após a aplicação do sinal no 
gatilho, o tempo t\ necessário para a corrente de anodo crescer até o nível da corrente de manu¬ 
tenção é calculado a partir da expressão t\ x (di/dt) = Ih ou fi x 8485 = 0,5, e isso dá h = 0,5/8485 = 
58,93 ps. Portanto, a largura mínima do pulso de gatilho é 


ÍG — t\ + td = 58,93 + 1,5 = 60,43 ps 


5.14 CIRCUITOS DE DISPARO 

A geração de sinais de disparo para tiristores de conversores CA-CC requer (1) a detec¬ 
ção do cruzamento da tensão de entrada, com o zero, (2) o defasamento apropriado dos 
sinais, (3) a adequação da forma dos pulsos para que estes sejam gerados com curta 
duração e (4) a isolação dos pulsos através de transformadores ou optoacopladores. O 
diagrama em blocos para o circuito de disparo de um conversor monofásico controlado 
é reproduzido na Figura 5.24. 
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Figura 5.24 

Diagrama em 
blocos de um 
circuito de 
disparo para 
tiristores. 



RESUMO 

Neste capítulo vimos que a tensão média de saída (e potência de saída) dos conversores 
CA-CC pode ser controlada através da variação do tempo de condução dos dispositivos 
de potência. Dependendo dos tipos de fonte (ou rede) de alimentação, os conversores 
podem ser monofásicos ou trifásicos. Para cada tipo de rede de alimentação eles podem 
ser conversores de meia-onda, semicontrolados ou controlados. Os conversores semicon- 
trolados e controlados são extensivamente utilizados em aplicações práticas. Apesar de 
os conversores semicontrolados fornecerem um fator de potência de entrada melhor que 
o dos controlados, esses conversores são apropriados apenas para operação em um 
quadrante. Os conversores controlados e duais permitem a operação em dois e quatro 
quadrantes, respectivamente. Os conversores trifásicos normalmente são utilizados em 
aplicações de alta potência e a freqüência das ondulações da saída é maior. 
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O fator de potência de entrada, que é dependente da carga, pode ser melhorado 
e as especificações de tensão podem ser aumentadas através da conexão de conversores 
em série. Por meio de comutações forçadas, o fator de potência pode ser melhorado 
ainda mais e certos harmônicos de ordem inferior podem ser reduzidos ou eliminados. 

A corrente de carga pode ser contínua ou descontínua, dependendo da constan¬ 
te de tempo da carga e do ângulo de disparo. Para a análise dos conversores é utilizado 
o método da série de Fourier. Entretanto, outras técnicas (por exemplo, aproximação da 
função de transferência ou multiplicação do espectro da função de chaveamento) podem 
ser utilizadas para a análise dos circuitos de chaveamento de potência. O controle do 
ângulo de disparo não afeta a queda de tensão devido às indutâncias de comutação, e 
essa queda é a mesma que a dos retificadores com diodos normais. 
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QUESTÕES DE REVISÃO 


5.1 O que é uma comutação natural ou pela rede? 

5.2 O que é um retificador controlado? 

5.3 O que é um conversor? 

5.4 O que é o controle do ângulo de disparo dos conversores? 
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5.5 O que é um conversor semicontrolado? Desenhar dois circuitos conversores semicontro- 
lados diferentes. 

5.6 O que é um conversor controlado? Desenhar dois circuitos conversores controlados 
diferentes. 

5.7 O que é um conversor dual? Desenhar dois circuitos conversores duais diferentes. 

5.8 Qual é o princípio do controle de fase? 

5.9 Quais são os efeitos da remoção do diodo de recuperação nos conversores monofásicos 
semicontrolados? 

5.10 Por que o fator de potência dos conversores semicontrolados é melhor que o dos contro¬ 
lados? 

5.11 Qual é a causa da corrente de circulação nos conversores duais? 

5.12 Por que é necessário um indutor para a corrente de circulação nos conversores duais? 

5.13 Quais são as vantagens e desvantagens dos conversores em série? 

5.14 Como o angulo de disparo de um conversor é relacionado ao ângulo de disparo do outro 
conversor em um sistema conversor dual? 

5.15 O que é o modo de inversão dos conversores? 

5.16 O que é o modo de retificação dos conversores? 

5.17 Qual é a freqüência do harmônico de mais baixa ordem nos conversores trifásicos semi¬ 
controlados? 

5.18 Qual é a freqüência do harmônico de mais baixa ordem nos conversores trifásicos contro¬ 
lados? 

5.19 Qual é a freqüência do harmônico de mais baixa ordem em um conversor monofásico 
semicontrolado? 

5.20 Como os tiristores de desligamento pelo gatilho (GTOs) são disparados e bloqueados? 

5.21 Como um tiristor de controle de fase é disparado e bloqueado? 

5.22 O que á uma comutação forçada? Quais são as vantagens da comutação forçada para os 
conversores CA-CC? 

5.23 O que é o controle do ângulo de extinção dos conversores? 

5.24 O que é o controle do ângulo simétrico dos conversores? 

5.25 O que é o controle atra vés da modulação por largura de pulsos dos conversores? 

5.26 O que é o controle através da modulação por largura de pulsos senoidal dos conversores? 

5.27 O que é índice de modulação? 
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5.28 Como é variada a tensão de saída de um conversor de fase controlada? 

5.29 Como é variada a tensão de saída de um conversor de controle PWM senoidal? 

5.30 O ângulo de comutação depende do ângulo de disparo dos conversores? 

5.31 A queda na tensão devido às indutâncias de comutação depende do ângulo de disparo 
dos conversores? 

5.32 O fator de potência de entrada dos conversores depende do fator de potência da carga? 

5.33 As ondulações da tensão de saída dos conversores dependem do ângulo de disparo? 


PROBLEMAS 

5.1 Um conversor monofásico de meia-onda na Figura 5.1a é operado a partir de uma rede de 
alimentação de 120 V, 60 Hz. Se a carga resistiva for R = 10 Q e o ângulo de disparo for 
a = n/3, determinar (a) a eficiência, (b) o fator de forma, (c) o fator de ondulação, (d) o 
fator de utilização do transformador e (e) a máxima tensão inversa (PIV) do tiristor T\. 

5.2 Um conversor monofásico de meia-onda na Figura 5.1a é operado a partir de uma rede de 
alimentação de 120 V, 60 Hz e a carga resistiva é R = 10 Q. Se a tensão média de saída for 
25% da máxima tensão média possível, calcular (a) o ângulo de disparo, (b) as correntes 
eficaz e média de saída, (c) as correntes média e eficaz de um dos tiristores e (d) o fator de 
potência de entrada. 

5.3 O conversor monofásico semicontrolado da Figura 5.1a é alimentado a partir de uma rede 
de 120 V, 60 Hz e é conectado um diodo de comutação à carga. Esta consiste de uma 
resistência R = 10 Q, conectada em série com uma indutância L- 5 mH e uma bateria E = 
20 V. (a) Expressar a tensão instantânea de saída na série de Fourier e (b) determinar o 
valor eficaz da corrente harmônica de saída de mais baixa ordem. 

5.4 O conversor monofásico semicontrolado da Figura 5.2a é operado a partir de uma rede de 
120 V, 60 Hz. A corrente de carga com um valor médio de I a é contínua, com conteúdo de 
ondulação desprezível. A relação de espiras do transformador é unitária. Se o ângulo de 
disparo é a = n/3, calcular (a) o fator harmônico da corrente de entrada, (b) o fator de 
deslocamento e (c) o fator de potência de entrada. 

5.5 Repetir o Problema 5.2 para o conversor semicontrolado da Figura 5.2a. 

5.6 O conversor monofásico semicontrolado da Figura 5.2a é operado a partir de uma rede de 
120 V, 60 Hz. A carga consiste de uma resistência R = 10 Q, uma indutância L = 5 mH e E 
= 20 V em série, (a) Expressar a tensão de saída da série de Fourier e (b) determinar o 
valor eficaz da corrente harmônica de mais baixa ordem. 

5.7 Repetir o Problema 5.4 para o conversor monofásico controlado da Figura 5.3a. 

5.8 Repetir o Problema 5.2 para o conversor monofásico controlado da Figura 5.3a. 

5.9 Repetir o Problema 5.6 para o conversor monofásico controlado da Figura 5.3a. 
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5.10 O conversor dual da Figura 5.4a é operado a partir de uma rede de 120 V, 60 Hz e entrega 
uma corrente média livre de ondulação de /médio ~ 20 A. A indutância de circulação é Lr — 
5 mH e os ângulos de disparo são <xi - 30° e a 2 = 150°. Calcular os valores máximos da 
corrente de circulação e do conversor 1. 

5.11 O conversor semicontrolado monofásico em série da Figura 5.5a é operado a partir de 
uma rede de 120 V, 60 Hz com uma resistência de carga K = 10 12. Se a tensão média de 
saída for 75% da máxima tensão média de saída possível, calcular (a) os ângulos de 
disparo dos conversores, (b) as correntes média e eficaz de saída, (c) as correntes média e 
eficaz de um dos tiristores e (d) o fator de potência de entrada. 

5.12 O conversor monofásico em série da Figura 5.5a é operado a partir de uma rede de 120 V, 
60 Hz. A corrente de carga com um valor médio de l a é contínua e tem conteúdo de 
ondulação desprezível. A relação de espiras do transformador é Np/N s — 2. Se os ângulos 
de disparo forem oc \ — 0 e cx 2 = k/3, calcular (a) o fator harmonico da corrente de entrada, 
(b) o fator de deslocamento e (c) o fator de potência de entrada. 

5.13 Repetir o Problema 5.11 para o conversor monofásico controlado da Figura 5.6a. 

5.14 Repetir o Problema 5.12 para o conversor monofásico controlado da Figura 5.6a. 

5.15 O conversor trifásico de meia-onda da Figura 5.7a é operado a partir de uma alimentação 

trifásica de 220 V, 60 Hz, conectada em estrela, e um diodo de comutação é conectado à 
carga. A corrente de carga com um valor médio de I a é contínua e tem conteúdo de 
ondulação desprezível. Se o ângulo de disparo for cx = k/3, calcular (a) o fator harmônico 
da corrente de entrada, (b) o fator de deslocamento e (c) o fator de potência de entrada. 

5.16 O conversor trifásico de meia-onda da Figura 5.7a é operado a partir de uma alimentação 
trifásica de 220 V, 60 Hz, conectada em estrela, e tem resistência de carga R = 10 £2. Se a 
tensão média de saída for 25% da máxima possível, calcular (a) o ângulo de disparo, (b) 
as correntes média e eficaz de saída, (c) as correntes média e eficaz de um dos tiristores, 
(d) a eficiência da retificação, (e) o fator de utilização do transformador e (f) o fator de 
potência de entrada. 

5.17 O conversor trifásico de meia-onda da Figura 5.7a é operado a partir de uma alimentação 
trifásica de 220 V, 60 Hz, conectada em estrela, e uma diodo de comutação é conectado à 
carga. A carga consiste de uma resistência R = 10 £2, uma indutância L = 5 mH e uma 
tensão de bateria E == 20 V, em serie, (a) Expressar a tensão instantanea de saída na serie 
de Fourier e (b) determinar o valor eficaz do harmônico de mais baixa ordem da corrente 
de saída. 

5.18 O conversor trifásico semicontrolado da Figura 5.8a é operado a partir de uma alimenta¬ 
ção trifásica de 220 V, 60 Hz, conectada em estrela. A corrente de carga com uma valor 
médio de I a é contínua, com conteúdo de ondulação desprezível. A relação de espiras do 
transformador é unitária. Se o ângulo de disparo for a = 2k/3, calcular (a) o fator 
harmônico da corrente de entrada, (b) o fator de deslocamento e (c) o fator de potência de 
entrada. 

5.19 Repetir o Problema 5.16 para o conversor trifásico semicontrolado da Figura 5.8a. 

5.20 Repetir o Problema 5.19 se a tensão média de saída for 90% da máxima possível. 
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5.21 Repetir o Problema 5.17 para o conversor trifásico semicontrolado da Figura 5.8a. 

5.22 Repetir o Problema 5.18 para o conversor trifásico controlado da Figura 5.10a. 

5.23 Repetir o Problema 5.16 para o conversor trifásico controlado da Figura 5.10a. 

5.24 Repetir o Problema 5.17 para o conversor trifásico controlado da Figura 5.10a. 

5.25 O conversor dual trifásico da Figura 5.12a é operado a partir de uma alimentação trifásica 
de 220 V, 60 Hz, conectada em estrela, com uma resistência de carga de R = 10 D. A 
indutância de circulação é L r = 5 mH e os ângulos de disparo são ai = 60° eot 2 = 120°. 
Calcular a corrente de circulação máxima e a corrente máxima dos conversores. 

5.26 O conversor monofásico semicontrolado da Figura 5.2a tem uma carga RL de L = 1,5 
mH, R - 1,5 Q e E = 0 V. A tensão de entrada é V s = 120 V ( rms ) a 60 Hz. (a) Determinar 
(1) a corrente de carga I 0 em cot = 0 e a corrente de carga h em cof = a = 30°, (2) a corrente 
média de um tiristor Ia, (3) a corrente eficaz de um tiristor Ir, (4) a corrente eficaz de saída 
Irms e (5) a corrente média de saída /médio (b) Utilizar o SPICE para conferir os resultados. 

5.27 O conversor monofásico controlado da Figura 5.3a tem uma carga RLdeL = 4,5 mH, R = 
1,5 ü. e £ = 10V. A tensão de entrada é U s = 120 V (rms) a 60 Hz. (a) Determinar ( 1 ) a 
corrente de carga I 0 em cof = a = 30°, ( 2 ) a corrente média de um tiristor Ia, ( 3 ) a corrente 
eficaz de um tiristor Ir, (4) a corrente eficaz de saída Ws e ( 5 ) a corrente média de saída 
/médio (b) Utilizar o SPICE para conferir os resultados. 

5.28 O conversor trifásico controlado da Figura 5.10a tem uma carga de L = 1,5 mH, R = 1,5 Q 
e E = 0 V. A tensão de linha de entrada é V a b — 208 V (rms), 60 Hz. O ângulo de disparo é 
a = tc/6, (a) Determinar ( 1 ) a corrente de carga de regime permanente h em cof' - 7 t /3 + 
a (ou cof = 71/6 + a), ( 2 ) a corrente média de um tiristor Ia, ( 3 ) a corrente eficaz de um 
tiristor I R/ (4) a corrente eficaz de saída Z rms e (5) a corrente média de saída /médio, (b) 
Utilizar o SPICE para conferir os resultados. 

5.29 O conversor monofásico da Figura 5.13a é operado a partir de uma alimentação de 120 V, 
60 Hz e utiliza um controle do ângulo de extinção. A corrente de carga com um valor 
médio de I a é contínua e tem conteúdo de ondulação desprezível. Se o ângulo de extinção 
for (3 = tc/ 3, calcular (a) Vmédio e V/ms de saída, (b) o fator harmônico da corrente de 
entrada, (c) o fator de deslocamento e (d) o fator de potência de entrada. 

5.30 Repetir o Problema 5.29 para o conversor monofásico controlado da Figura 5.14a. 

5.31 Repetir o Problema 5.18 se for utilizado um controle do ângulo simétrico. 

5.32 Repetir o Problema 5.18 se for utilizado um controle do ângulo de extinção. 

5.33 O conversor monofásico da Figura 5.13a é operado com um controle PWM senoidal e é 
alimentado a partir de uma rede de 120 V, 60 Hz. A corrente de carga com um valor médio 
de I a é contínua e tem conteúdo de ondulação desprezível. Há cinco pulsos por semiciclo 
e eles são: ai = 7,93°, 8 i = 5,82°; a 2 = 30°, 82 = 16,25°; oc 3 = 52,07°, 83 - 127,93°; 
04 = 133,75°, 84 = 16,25°; e as = 166,25°, 85 = 5,82°. Calcular (a) Umédio e Vrms, (b) o fator 
harmônico da corrente de entrada, (c) o fator de deslocamento e (d) o fator de potência da 
entrada. 
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5.34 Repetir o Problema 5.33 para cinco pulsos por semiciclo com largura igual, M = 0,8. 

5.35 Um conversor trifásico semicontrolado é operado a partir de uma alimentação trifásica de 
220 V, 60 Hz, conectada em estrela. A corrente de carga é contínua e tem conteúdo de 
ondulação desprezível. A corrente média da carga é Imédio = 150 A e a indutância de 
comutação por fase éL c = 0,5 mH. Determinar o ângulo de comutação se (a) a = n/6 e (b) 
a = 7 i/ 3 . 

5.36 A tensão de entrada para o circuito equivalente da Figura 5.22a é 120 V (rras), 60 Hz. O 
ângulo de disparo é ot = 7C/6. A tensão CC de saída é Vmédio — 75 V a /médio = 10 A. 
Determinar os valores da indutância L e , (3 e a corrente eficaz do indutor / rm s- 

5.37 A corrente de manutenção dos tiristores do conversor trifásico controlado da Figura 5.10a 
é Ih = 200 mA e o tempo de atraso é 2,5 ps. O conversor é alimentado a partir de um 
sistema trifásico de 208 V, 60 Hz, conectado em estrela, e tem uma carga de L = 8 mH e R 
= 2 El; ele é operado com um ângulo de disparo de a = 60°. Determinar a largura mínima 
do pulso de gatilho, íg* 

5.38 Repetir o Problema 5.37, se L = 0. 
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Controladores de Tensão CA 



6.1 INTRODUÇÃO 

Se uma chave com tiristor for conectada entre a rede de alimentação CA e a carga, o fluxo 
de potência poderá ser controlado através da variação do valor eficaz da tensão CA 
aplicada à carga; e esse tipo de circuito de potência é conhecido como controlador de tensão 
CA. As aplicações mais comuns de controladores de tensão CA são: aquecimento indus- 
trial, mudança de derivação (do inglês tap) de transformador sob carga, controle de 
iluminação, controle de velocidade de máquinas de indução polifásicas e controle de 
eletroímãs CA. Para a transferência de potência, dois tipos de controle normalmente são 
utilizados: 

1. controle liga-desliga ou tudo-ou-nada (do inglês on-off ); 

2. controle do ângulo de fase. 

No controle liga-desliga, as chaves com tiristores conectam a carga à rede de 
alimentação CA (fonte) por alguns ciclos da tensão de entrada e então a desconectam por 
outros poucos ciclos. No controle de fase, as chaves com tiristores conectam a carga à 
fonte CA durante uma porção de cada ciclo da tensão de entrada. 

Os controladores de tensão CA podem ser classificados em dois tipos: (1) 
controladores monofásicos e (2) controladores trifasicos. Cada tipo pode ser subdividido 
em (a) controle unidirecional ou de meia-onda e (b) controle bidirecional ou de onda 
completa. Ha várias configurações de controladores trifásicos, dependendo das conexões 
das chaves com tiristores. 
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Como a tensão de entrada é CA, os tiristores são comutados pela rede; e os 
tiristores de controle de fase, que são relativamente baratos e mais lentos que os de 
chaveamento rápido, são normalmente utilizados. Para aplicações de até 400 Hz, quando 
há TRIACs disponíveis para alcançar as especificações de tensão e corrente para uma 
aplicação particular, eles são mais comumente utilizados. As técnicas de comutação de 
tiristores são discutidas no Capítulo 7. 

Devido à comutação natural ou pela rede, não há necessidade de circuitos de 
comutação adicionais, tornando os circuitos dos controladores de tensão CA muito 
simples. Devido à natureza das formas de onda de saída, a análise para a obtenção das 
derivações de expressões explícitas para os parâmetros de performance dos circuitos não 
é simples, em especial para conversores de ângulo de fase controlado com cargas RL . Por 
questões de simplificação, cargas resistivas são consideradas neste capítulo para que se 
comparem as performances das várias configurações. Entretanto, as cargas práticas são do 
tipo RL e devem ser consideradas no projeto e na análise de controladores de tensão CA. 


6.2 PRINCÍPIO DO CONTROLE LIGA-DESLIGÂ 

O princípio do controle liga-desliga pode ser explicado com um controlador monofásico 
de onda completa, como mostrado na Figura 6.1a. A chave com tiristores conecta a rede 
de alimentação CA à carga durante um tempo t n ; a chave é desligada através da inibição 
dos pulsos de gatilho durante um tempo íq. O tempo da chave ligada, tp, geralmente 
consiste de um número inteiro de ciclos. Os tiristores são disparados nos cruzamentos da 
tensão CA de entrada, quando esta é zero. Os pulsos de gatilho para os tiristores T\ e T 2 
e as formas de onda para as tensões de entrada e saída são mostrados na Figura 6.1b. 

Esse tipo de controle é utilizado nas aplicações que têm alta inércia mecânica e 
constante de tempo térmica elevada (por exemplo, aquecimento industrial e controle de 
velocidade de máquinas elétricas). Devido ao chaveamento com tensão e corrente zero 
dos tiristores, os harmônicos gerados pela ação de chaveamento são reduzidos. 

Para uma tensão de entrada senoidal, v s = V m sen cot = ^Í2 V s sen cot. Se a ten¬ 
são de entrada for conectada à carga durante n ciclos e desconectada durante m ciclos, a 
tensão eficaz de saída (ou da carga) pode ser encontrada a partir de 


Vo = 


n 


• 2n 


2n (n + m) J o 


2V S 2 sen 2 cof d(oof) 


1/2 


V, 




n 


m + n 


= 


( 6 . 1 ) 
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onde k = n/(m + n) e k é chamado ciclo de trabalho (do inglês duty cycle). V s é a tensão 
eficaz de fase. As configurações do circuito para o controle liga-desliga são similares 
àquelas do controle de fase, e a análise da performance também é similar. Por essas 
razões, as técnicas de controle de fase são apenas discutidas e analisadas neste capítulo. 



cot 


cot 


cot 


cot 


Figura 6.1 

Controle 

liga-desliga. 


Exemplo 6.1 

Um controlador de tensão CA como o da Figura 6.1a tem uma carga resistiva de R = 10 ü. e 
a tensão eficaz de entrada é V s = 120V, 60Hz. A chave com tiristores é ligada durante n = 25 ciclos 
e desligada durante m = 75 ciclos. Determinar (a) a tensão eficaz ( rms ) de saída V 0 , (b) o fator de 
potência de entrada PF e (c) a corrente média e eficaz dos tiristores. 

Solução: R = 10Q,V S = 120V, V m = d2x= 169,7V e k = n/(n + m) = 25/100 = 0,25. 

(a) A partir da Eq. (6.1), o valor eficaz da tensão de saída é 

Vo = Vs^Jk = V s V ” = 120 Arpr = 60V 

' m + n > 10 

e a corrente eficaz da carga é I 0 = V 0 /R = 60/10 = 6,0 A. 

(b) A potência da carga é P 0 = Io R = 6 2 x 10 = 360 W. Como a corrente de entrada é 
a mesma que a corrente da carga, a potência aparente de entrada é 
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VA = Vsk = Vs Io = 120 x 6 = 720 W 


O fator de potência de entrada é 


PF = 


Pa_ 

RA 


n 


m + n 


= Vfc 




360 

720 


= 0,5 (indutivo) 


( 6 . 2 ) 


(c) A corrente máxima no tiristor él m = V m /R = 169,7/10 = 16,97 A. A corrente média dos 


tiristores é 


Ia 


2n(m + n) J o 
16,97 


çK 

J Im sencof d(oof) 


Im n 


n(m + n) 


kím 

K 


TC 


x 0,25 = 1,33 A 


(6.3) 


A corrente eficaz dos tiristores é 


Ir = 


ç R j j 

J Im sen co t d((út) 


2% (■m + n) J o 

x V0,25 = 4,24 A 


1/2 


Im 

~2 


n 


1 m '^ík 


m + n 


(6.4) 


Notas: 

1 . O fator de potência e a tensão de saída variam com a raiz quadrada do ciclo de 
trabalho. O fator de potência é baixo em valores baixos do ciclo de trabalho, k, e 
isso é mostrado na Figura 6.1c. 

2 . Se T for o período da tensão de entrada, (m + n)T será o período do controle 
liga-desliga; (m + n)T deve ser menor que a constante de tempo mecânica ou 
térmica da carga e normalmente é menor que ls (não devendo, portanto, ser em 
horas ou dias). A soma de m e n é em geral de cerca de 100. 

3 . Se a Eq. (6.2) for utilizada para determinar o fator de potência com me nem dias, 
isso levará a um resultado errôneo. Por exemplo, se m = 3 dias e n = 3 dias, a Eq. 
(6.2) dá PF = [3/(3 + 3)] 1/2 = 0,707, o que fisicamente não é possível, porque se o 
controlador ficar ligado por 3 dias e desligado por 3 dias, o fator de potência será 
dependente do ângulo de impedância da carga 0. 
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6.3 PRINCÍPIO DO CONTROLE DE FASE 

O princípio do controle de fase pode ser explicado a partir da Figura 6.2a. O fluxo de 
potência para a carga é controlado atrasando-se o ângulo de disparo do tiristor Ty A 
Figura 6.2b ilustra os pulsos de gatilho do tiristor Ti e as formas de onda para as tensões 
de entrada e saída. Devido à presença do diodo Dy a faixa de controle é limitada e a 
tensão de saída rms efetiva somente pode ser variada entre 70,7 e 100%. A tensão de saída 
e a corrente de entrada são assimétricas e contêm uma componente CC. Se houver um 
transformador de entrada, ela pode causar um problema de saturação. Esse circuito é um 
controlador monofásico de meia-onda e é apropriado apenas para cargas resistivas de 
baixa potência, tais como aquecimento e iluminação. Como o fluxo de potência é contro¬ 
lado durante o semiciclo positivo da tensão de entrada, esse tipo é também conhecido 
como controlador unidirecional. 



Figura 6.2 

Controle do ângulo 
monofásico. 


Se v s = V m sen co t = V2~ V s sen 0)f for a tensão de entrada e o ângulo de disparo 
do tiristor T\ for (út = a, a tensão eficaz de saída será encontrada a partir de 



V* 


1 

2 K 


2% — a + 


sen 2a 


J J 


1/2 


O valor médio da tensão de saída será 
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Vmédio — 


1 

2k 


"Jl V s sen 03 1 d ( (út ) + 
a 


j 2n 4iVs sen o )t d(cof) 
n 


VTy s _ 

2k 


(cos a - 1) 


(6.6) 


Se a variar de 0 a ti, V 0 oscilará de V s a V s / V 2 e Vmédio, de 0 a - ^2 V s /n. 


Exemplo 6.2 

Um controlador de tensão CA monofásico como o da Figura 6.2a tem uma carga resistiva de R = 10 
Q e a tensão de entrada é V s = 120V, 60Hz. O ângulo de disparo do tiristor Ti é a = tc/2. 
Determinar (a) o valor eficaz da tensão de saída V 0 , (b) o fator de potência de entrada PF e (c) a 
corrente média de entrada. 

Solução: R = 10 O, V s = 120 V, a = tt/2 e V m = ^2 x 120 = 169,7 V. 

(a) A partir da Eq. (6.5), o valor eficaz da tensão de saída é 


Vo = 120 



= 103,92 V 


(b) A corrente eficaz de carga é 



Vo 

R 


103,92 
10 ~ 


10,392 A 


A potência da carga é 

Po = IoR = 10,392 2 x 10 = 1079,94 W 
Como a corrente de entrada é a mesma que a da carga, a potência aparente é 

VA - Vsh = Vslo 120 x 10,392 = 1247,04 VA 


O fator de potência de entrada é 


PF 


Po 

VA 


Vo 

Vs 


1 fV sen 2 a ^ 

2 * 2rt - a+ 2~ 


1/2 


1079,94 

1247,04 


= 0,866 (indutivo) 


(6.7) 


(c) A partir da Eq. ( 6 . 6 ), a tensão média de saída é 
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Vmédio — — 120 X 


A 

2 pi 


-27V 


e a corrente média de entrada é 


Id 


Vmédio _ 27 

R ~ ~ 10 


-2,7 A 


Nota: O sinal negativo de Io significa que a corrente de entrada durante o semiciclo 
positivo é menor que a do semiciclo negativo. Se houver um transformador de entrada, o seu 
núcleo poderá saturar. Normalmente, o controle unidirecional não é utilizado na prática. 


6.4 CONTROLADORES MONOFÁSICOS BIDIRECIONAIS 
COM CARGAS RESISTIVAS 

O problema da corrente de entrada CC pode ser evitado utilizando-se controle bidirecio¬ 
nal (ou em onda completa), e um controlador monofásico de onda completa com carga 
resistiva é mostrado na Figura 6.3a. Durante o semiciclo positivo da tensão de entrada, o 
fluxo de potência é controlado variando-se o ângulo de disparo do tiristor T\) e o tiristor 
T 2 controla o fluxo de potência durante o semiciclo negativo da tensão de entrada. Os 
pulsos de disparo de Tj e T 2 são defasados de 180°. As formas de onda para a tensão de 
entrada, tensão de saída e sinais de gatilho para T\ e T 2 são mostradas na Figura 6.3b. 




Figura 6.3 

Controlador 
monofásico de onda 
completa. 
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Se = <2 V s sen t for a tensão de entrada e os ângulos de disparo dos tiristo- 
res Ti e forem iguais (oci = «2 = a), a tensão eficaz de saída pode ser encontrada a 
partir de 


Vo = 


_ 2 _ 

27C - a 


fTT 

J 2V ; 


2 2 

s sen (út d((út) 


1/2 


4Vs 

471 


r* 

J a - 

a 


cos 2tof) d (cot) 


1/2 


( 6 . 8 ) 


= Vs 


1 

K 


f sen 2a 

n - a + .—— 

v 


jj 


1/2 


Variando-se a de 0 a ti, V 0 poderá variar de V s a 0. 

O circuito de disparo para os tiristores T} e T 2 da Figura 6.3a tem de ser isolado. 
É possível ter um cátodo comum para T] e T 2 adicionando-se dois diodos, como mostra 
a Figura 6.4. O tiristor T\ e o diodo Di conduzem juntos durante o semiciclo positivo; e o 
tiristor T 2 e o diodo D 2 conduzem durante o semiciclo negativo. Como esse circuito pode 
ter um terminal comum para os sinais de gatilho de T\ e T 2 , é necessário apenas um 
circuito isolado, mas ao custo de dois diodos de potência. Devido aos dois dispositivos 
de potência estarem conduzindo ao mesmo tempo, as perdas de condução dos disposi¬ 
tivos aumentam e a eficiência é reduzida. 


Figura 6.4 

Controlador 
monofásico de onda 
completa com cátodo 
comum. 
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(a) Circuito (b) Formas de onda 


Figura 6.5 

Controlador 
monofásico de 
onda completa 
com um tiristor. 


Um controlador monofásico de onda completa também pode ser implementa¬ 
do com um tiristor e quatro diodos, como mostrado na Figura 6.5a. Os quatro diodos 
agem como uma ponte retificadora. A tensão sobre o tiristor Ti e sua corrente são sempre 
unidirecionais. Com uma carga resistiva, a corrente no tiristor cai a zero devido à 
comutação natural em todo o semiciclo, como mostrado na Figura 6.5b. Entretanto, se 
houver uma grande indutância no circuito, o tiristor T] pode não ser desligado em todo 
o semiciclo da tensão de entrada, sendo possível uma perda do controle. Ele necessitaria 
da detecção do cruzamento com o zero da corrente de carga a fim de garantir o desliga¬ 
mento do tiristor em condução, antes do disparo do próximo. Três dispositivos de 
potência conduzem ao mesmo tempo e a eficiência também é reduzida. O retificador em 
ponte e o tiristor (ou o transistor) agem como uma chave bidirecional, que está comer¬ 
cialmente disponível como um único dispositivo com uma perda de condução relativa¬ 
mente baixa. 

Exemplo 6.3 

Um controlador de tensão CA monofásico de onda completa como o da Figura 6.3a tem uma 
carga resistiva de jR = 10 Q e tensão de entrada igual a V s = 120 V ( rms ), 60 Hz. Os ângulos de 
disparo dos tiristores T\ e T 2 são iguais a: txi = 012 = a = n/2. Determinar (a) a tensão eficaz de 
saída Vo, (b) o fator de potência de entrada PF, (c) a corrente média dos tiristores Ia e (d) a 
corrente eficaz dos tiristores Ir. 

Solução: R = 10 Q, V s = 120 V, a = n/2 e V m = V2~ x 120 = 169,7 V. 

(a) A partir da Eq. (6.8), a tensão eficaz de saída é 

120 

Vo = ^ = 84,85 V 
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(b) O valor eficaz da corrente de carga é I 0 = Vo/R = 84,85/10 = 
carga é P 0 = Io2R = 8,485 2 x 10 = 719,95 W. Como a corrente de entrada é a 
a potência aparente nominal de entrada é 

VA = V S I S = V s Io = 120 x 8,485 = 1018,2 W 

O fator de potência de entrada é 


PF - 


Po 

VA 


Vo 

Vs 


1 

K 


k - a + 


sen 


2a ^ 


il/2 


1 719,9 5 
a/2 1018,2 


= 0,707 (indutivo) 


(c) A corrente média do tiristor é 


U = A sentóíd (® f ) 

2kR J a 


Ah 

2jtR 


(cos a + 1) 


= \2 x 120 = 2,7 A 

2n x 10 


(d) O valor eficaz da corrente no tiristor é 


Ir = 


1 


2kR ^ a 


J 2Vs 2 sen 2 íofd(cof) 


1/2 


2V/_ 

471 R 2 * a 


J íl¬ 


eos 2(üf)d((út) 


1/2 


Vs_ 

a/2 R 


1 

71 


{ sen 2a 

k - a + —-— 


i 1/2 


120 

2 xll, = 6A 


8,485 A e a potência da 
mesma que a da carga. 


(6.9) 


( 6 . 10 ) 


( 6 . 11 ) 
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CONTROLADORES MONOFÁSICOS 
CARGAS INDUTIVAS 


A Seção 6.4 trata dos controladores monofásicos com cargas resistivas. Na prática, a 
maioria das cargas, até um certo ponto, é indutiva. Um controlador de onda completa 
com uma carga RL é mostrado na Figura 6 . 6 a. Supor que o tiristor T] seja disparado 
durante o semiciclo positivo e conduza a corrente de carga. Devido à indutância no 
circuito, a corrente no tiristor Tj não cai a zero em to t = n, quando a tensão de entrada 
começa a ficar negativa. O tiristor T\ continuará a conduzir até que sua corrente q caia a 
zero em cot = p. O ângulo de condução do tiristor Tiéô = p- ae depende do ângulo 
de disparo a e do ângulo do fator de potência da carga 0. As formas de onda para 
corrente no tiristor, pulsos de gatilho e tensão de entrada são mostradas na Figura 6 . 6 b. 

Se v s = Ll V s sen (ot for a tensão instantânea de entrada e o ângulo de disparo 
do tiristor T\ for a, a corrente no mesmo i\ poderá ser encontrada a partir de 


L + Ri\ = V2~ Vs sen o ot 
at 


( 6 . 12 ) 


A solução da Eq. (6.12) é da forma 

<2 Vs 


n 


z 


sen (cot - 0) + Aje ( R/L ' )t 


(6.13) 


onde a impedância da carga é Z = [R 2 + (ooL ) 2 ] 1/2 e o ângulo da carga 0 = tan 1 (( úL/R ). 

A constante Aj pode ser determinada a partir da condição inicial: em cot = a, 
q = 0. A partir da Eq. (6.13), Aj é encontrada como 


At = - Ajl sen (a - 0) e 


(6.14) 


A substituição de A\ da Eq. (6.14) na Eq. (6.13) dá 

n = V2 l4: [sen (cúí - 6 ) - sen (a - 0 ) e R/L )(° t/ “ - 

/Li 


(6.15) 


O ângulo P, quando a corrente i\ cai a zero e o tiristor Tj é desligado, pode ser encontrado 
a partir da condição q(cof = p) = 0 na Eq. (6.15) e é dado pela relação 


sen (P - 0 ) = sen (a - 0) e 


(R/L) (a - P)/co 


(6.16) 



246 


Eletrônica de Potência - Circuitos , Dispositivos e Aplicações Cap. 6 


Figura 6.6 

Controlador 
monofásico de 
onda completa 
com carga RL. 




Cüt 


cot 

cot 


cot 



(C) 


cot 

cot 

cot 

cot 


O ângulo p, que também e conhecido como ângulo de extinção, pode ser determinado a 
partir dessa equação transcendental, sendo que esta requer um método iterativo de 
solução. Uma vez que p seja conhecido, o ângulo de condução do tiristor T\ pode ser 
encontrado a partir de 


ô = p - a 


(6.17) 


A tensão eficaz de saída é 


Vo = 


2 rP 


271 


J 2 Vs sen 2 cof d (cot) 

C J a 


1/2 


4V 2 fP 

J (1 - cos2(út)d(<út) 


1/2 


(6.18) 
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= V,* 


1 

71 


0 sen 2a sen 2 3 

F 2 2 


1/2 


A corrente eficaz do tiristor pode ser encontrada a partir da Eq. (6.15) como 


Ir = 


1 fP .2 


2k 


if d((út) 


a 


1/2 


Vs 

z 


1 rP 


TC 


{sen (cot - 0 ) - sen (a - 0 ) e f R/L H a/03 0 } 2 


íf(Cúf) 


1/2 


(6.19) 


e a corrente eficaz de saída pode então ser determinada através da combinação da 
corrente eficaz de cada tiristor como 


Io = (IR + Ir) 1/2 = -^2 Ir 


( 6 . 20 ) 


O valor médio da corrente no tiristor também pode ser encontrado a partir da Eq. (6.15) 
como 



VÍ2 V s 
2nZ 



[sen (cof - 0 ) - sen (a - 0 ) e R/L K a/C0 “ f >] rf(cof) 


( 6 . 21 ) 


Os sinais de gatilho dos tiristores para um controlador com carga resistiva 
podem ser pulsos curtos. Entretanto, esses pulsos de curta duração não são apropriados 
para cargas indutivas. Isso pode ser explicado com base na Figura 6 . 6 b. Quando o 
tiristor T 2 é disparado em (út = n + a, o tiristor Tj ainda está conduzindo devido à 
indutância da carga. Quando a corrente no tiristor Tj cai a zero e este é desligado em 
cof = (3 = a + Ô, o pulso de gatilho do tiristor T 2 já cessou (caiu a zero) e, conseqüente- 
mente, T 2 não será disparado. Como resultado, apenas o tiristor Tj operará, causando 
formas de onda assimétricas da tensão e corrente de saída. Essa dificuldade pode ser 
resolvida utilizando-se sinais de gatilho contínuos com uma duração de (ti - a), como 
mostrado na Figura 6 . 6 c. Tao logo a corrente de T\ caísse a zero, o tiristor T 2 (com os 
pulsos de gatilho como os mostrados na Figura 6 . 6 c) seria disparado. Entretanto, um 
pulso de gatilho contínuo aumenta as perdas de chaveamento dos tiristores e requer um 
transformador de isolação maior para o circuito de disparo. Na prática, um trem de 
pulsos (do inglês train of pulses) com curtas durações, como mostrado na Figura 6 . 6 d, 
normalmente é utilizado para superar esses problemas. 
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A Eq. (6.15) indica que a tensão da carga (e corrente) será senoidal se o ângulo 
de disparo, a, for menor que o ângulo da carga, 0. Se a for maior que 0, a corrente da 
carga será descontínua e não-senoidal. 

Notas: 

1. Se a = 0, a partir da Eq. (6.16), 

sen (p - 0) = sen (P - a) = 0 (6.22) 

e 

p - a - § = ti (6.23) 

2. Como o ângulo de condução, 6, não pode exceder a n e a corrente de carga 
tem de passar por zero, o ângulo de disparo a não pode ser menor que 0 e 
a faixa de controle do ângulo de disparo é 

0 < a < k (6.24) 

3. Se a < 0, e os pulsos de gatilho dos tiristores são de longa duração, a 
corrente de carga não muda com a, mas ambos os tiristores conduzem por 
7i. O tiristor Ti seria disparado em (ot = 0 e o tiristor Tb em cof = ti + 0. 


Exemplo 6.4 

O controlador monofásico de onda completa da Figura 6.6a alimenta uma carga RL. A tensão 
eficaz de entrada é V s = 120 V, 60 Hz. A carga é tal que L = 6,5 mH e R = 2,5 ÍX Os ângulos de 
disparo dos tiristores são iguais: ai = ai = n/2. Determinar (a) o ângulo de condução do tiristor Ti, 
5; (b) a tensão eficaz de saída V 0 ; (c) a corrente eficaz do tiristor Ir; (d) a corrente eficaz de saída 
I 0 ; (e) a corrente média de um dos tiristores Ia; e (f) o fator de potência de entrada PF. 

Solução: R = 2,5 D, L = 6,5 mH,/ = 60 Hz, co = 2 ti x 60 = 377 rad/s, Vs = 120 V, a = 90° e 
0 = tan -1 (cúL/R) = 44,43°. 

(a) O ângulo de extinção pode ser determinado a partir da solução da Eq. (6.16) e uma 
solução iterativa dá p = 220,35°. O ângulo de condução é Ô = |3 - a = 220,43 - 90 = 130,43°. 

(b) A partir da Eq. (6.18), a tensão eficaz de saída é V 0 = 68,09 V. 

(c) A integração numérica da Eq. (6.19) entre os limites eof = a a p dá a corrente eficaz no 
tiristor como Ir = 15,07 A. 

(d) A partir da Eq. (6.20), I 0 = ^2x 15,07= 21,3 A. 

(e) A integração numérica da Eq. (6.21) dá a corrente média no tiristor como Ia = 


8,23 A. 
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(f) A potência de saída P 0 — 21, 3 2 x 2,5 = 1134,2 W e a potência aparente de entrada é VA 
= 120 x 21,3 = 2556 W; portanto. 


PF = 



11 34,200 
~ 2556 


= 0,444 (indutivo) 


Nota : A ação de chaveamento dos tiriStores torna as equações para as correntes não-li¬ 
neares. Um método numérico de solução para o ângulo de condução e as correntes do tiristor é 
mais eficiente que as técnicas clássicas. Um programa de computador é utilizado para resolver 
esse exemplo. Os estudantes devem ser incentivados a verificar os resultados desse exemplo e 
apreciar a utilidade da solução numérica, especialmente na resolução de equações não-lineares de 
circuitos tiristorizados. 


6.6 CONTROLADORES TRiFÁSICOS DE MEIA-ONDA 

O diagrama do circuito de um controlador trifásico de meia-onda (ou unidirecional) é 
mostrado na Figura 6.7 com uma carga resistiva conectada em estrela. O fluxo de corrente 
para a carga é controlado pelos tiristores T\, T 3 e T 5 ; e os diodos fornecem o caminho de 
retorno para a corrente. Aseqüência de disparo dos tiristores é Tj, T 3 , T$. Para a corrente fluir 
através do controlador de potência, pelo menos um tiristor tem de conduzir. Se todos os 
dispositivos fossem diodos, três deles conduziriam ao mesmo tempo e o ângulo de condu¬ 
ção de cada um seria de 180°. Deve ser lembrado que um tiristor conduzirá se sua tensão de 
anodo for maior que a de cátodo e se ele for disparado. Uma vez que um tiristor inicia sua 
condução, ele só é desligado se sua corrente cair a zero. 



a 



c 


Figura 6.7 

Controlador trifásico 
unidirecional. 


Se V s for o valor eficaz da tensão de fase de entrada e se forem definidas as 
tensões instantâneas de fase de entrada como 







250 


Eletrônica de Potência - Circuitos , Dispositivos e Aplicações Cap. 6 


VAN 


= V2 V sn sen (út 


vbn = ^Í2 V s sen 
vcn = V2~ V s sen 

então, as tensões de linha de entrada serão 


co t 


í 


co t 


V 


2n 

3 

471 

3 


\ 

) 

\ 

/ 


VAB = 

-- <6 


sen 

( 

co t + 

K ^ 
6 





V 






f 

- > 

VBC = 

-- V6 


sen 

co t - 

K 1 

2 





V 


VGA = 

= V6 


sen 

r 

co t - 

771 

6 


V J 


As formas de onda para tensões de entrada, ângulos de condução dos dispo¬ 
sitivos e tensões de saída são mostradas na Figura 6.8 para a = 60° e a = 150°. Deve-se 
notar que os intervalos de condução mostrados na Figura 6.8 pelas linhas hachura- 
das não estão em escala, mas têm larguras iguais a 30°. Para 0 < a < 60°, tanto dois 
quanto três dispositivos podem conduzir simultaneamente, e as combinações possíveis 
são (1) dois tiristores e um diodo, (2) um tiristor e um diodo e (3) um tiristor e dois 
diodos. Se conduzirem três dispositivos, ocorre uma operação trifásica normal, como 
mostrado na Figura 6.9a, e a tensão de saída de uma fase será a mesma que a tensão de 
fase de entrada, por exemplo. 


Van = VAN = ^2 V s sen C út 


(6.25) 


Por outro lado, se conduzirem dois dispositivos ao mesmo tempo, o fluxo de 
corrente ocorre apenas entre duas fases, e a terceira pode ser considerada um circuito 
aberto. A tensão de linha aparece sobre dois terminais da carga, como mostrado na 
Figura 6.9b, e a tensão de fase de saída é a metade da tensão de linha (por exemplo, com 
o terminal c estando em circuito aberto), 


Van 


VAB Võ” M Í2 Vs 


sen 


co t + 


n 

6 


(6.26) 


As formas de onda para uma tensão de fase de saída (por exemplo, v an ) podem 
ser desenhadas diretamente a partir das tensões de entrada de fase e linha observando-se 
que v an corresponde a van se três dispositivos conduzirem; a Vab/2 (ou vac/2), se dois 
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dispositivos conduzirem; e a zero, se o terminal a estiver aberto (ou como um circuito 
aberto). Para 60 < a < 120 , em qualquer instante de tempo, apenas um tiristor estará 
conduzindo e o caminho de retomo será compartilhado por um ou dois diodos. Para 
120° < a < 210°, apenas um tiristor e um diodo conduzem ao mesmo tempo. 



Cüt 


(Ot 


cot 

cot 

cot 

cot 

cot 

cot 


Figura 6.8 

Formas de onda 
para o 
controlador 
trifásico 
unidirecional. 




Figura 6.9 

Carga resistiva conectada 
em estrela. 


(a) Três dispositivos conduzindo 


(b) Dois dispositivos conduzindo 












252 


Eletrônica de Potência - Circuitos , Dispositivos e Aplicações Cap. 6 


O ângulo de extinção P de um tiristor pode ser atrasado além de 180° (por 
exemplo, p de T\ é 210° para a = 30°, como mostrado na Figura 6.8b). Para a = 60°, 
o ângulo de extinção é atrasado para 180° como mostrado na Figura 6.8a. Isso se 
deve ao fato de uma tensão de fase de saída poder depender da tensão de linha de 
entrada. Quando vab tornar-se zero em cot = 150°, a corrente do tiristor T\ poderá 
continuar a fluir até que vqa se torne zero em cot = 210° e um ângulo de disparo de 
a = 210° dá tensão de saída (e potência) zero. 

Os pulsos de gatilho dos tiristores devem ser contínuos e, por exemplo, o pulso 
de T\ deve terminar em cot = 210°. Na prática, os pulsos de gatilho consistem de duas 
partes. O primeiro pulso de T\ começa em qualquer lugar entre 0 e 150° e termina em cot 
= 150°, o segundo pulso, que pode começar em cot = 150°, sempre termina em cot = 
210°. Isso permite que a corrente flua através do tiristor T\ durante o período 
150° < cot < 210° e aumenta a faixa de controle da tensão de saída. A faixa do ângulo 
de disparo é 


0 < a < 210° 


(6.27) 


A expressão para a tensão eficaz de fase de saída depende da faixa do ângulo de disparo. 
A tensão eficaz de saída para uma carga conectada em estrela pode ser encontrada como 
se segue. Para 0 < a < 90°: 


Vn = 


. 2n 


I 9 

q j Van d(cot) 

2k j o 


1/2 


= <6 V, 


2 % 


271/3 sen 2 cot 


r 

a 


3 


d(cot) + J 


n/2 + a sen 2 ^ 


n/2 


d (cot) 


+ 


í 


4n/3 sen 2 cot 
2n/3 + a 3 


cf (cot) + J 


371/2 + a sen 2 cot 
3ji/2 4 


d(coí) +J 


2n 


2 

sen cot 


(6.28) 

1/2 


47t/3 + a 3 


d (cot) 


= /3Vs 


i 

K 


Ti a sen 2a 
3 " 4 + 8. 


1/2 


Para 90° < a < 120°: 


v„ = -76 Vs 


2k 


271/3 sen 2 cot , , í 71 

-— o — d (cot) + + 

a 3 n/2 ' n/2 


2 

sen cot 


d (cot) 


(6.29) 
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+ 


4n/3 


sen 2 (o t 


2k/3 + a 


3 


d((út) + J 


2 sen 2 (út x . Ç 2n sen 2 (0 1 

. ~7 -d(<Qt) + ) — 

3k/2 4 J 4^/3 + a 3 


d((út) 


1/2 


- Vã Vs 


TC 


llTC 

24 


a 

2 " 


1/2 


Para 120° < a < 210°: 


Po = Vã Ps 


2tc 


sen 2 co t 


k/2 - 2tc/ 3 + a 


d((út) + j 


2n 


sen co t 


3k/2 - 2k/3 + a 


d (cot) 


1/2 


= 4 /V s 


l[7n 

k 24 

V 


a se n 2a 
4 + 16 


Vã cos 2a 
16 


7-J 


1/2 


(6.30) 


No caso da conexão da carga em triângulo, a tensão de fase de saída seria a 
mesma que a tensão de linha. Entretanto, a corrente de fase da carga dependeria do 
número de dispositivos que conduzissem ao mesmo tempo. Se três dispositivos condu¬ 
zissem, as correntes de linha e de fase fluiriam na relação normal do sistema trifásíco, 
como mostrado na Figura 6.10a. Se a corrente na fase a for i a \j = l m sencoí, a corrente de 
linha será i a = - i ca - Vã I m sen(o) t - k/6). Se dois dispositivos conduzissem ao 

mesmo tempo, um terminal da carga poderia ser considerado em circuito aberto, como 
mostrado na Figura 6.10b, e i ca = i bc = - i ah /2. A corrente de linha da carga seria 
i a = hb ~ Ca = (3/ m /2) sen co t = 1 ,5I m sen co t. 



(a) Três dispositivos conduzindo 



(b) Dois dispositivos conduzindo 


Figura 6.10 

Carga resistiva conectada 
em triângulo. 


Os dispositivos de potência podem ser conectados juntos, como mostra a Fi¬ 
gura 6.11. Este arranjo, que permite a montagem de uma unidade compacta, só será 
possível se o neutro da carga for acessível. 
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Figura 6.11 

Arranjo alternativo do 
controlador trifásico 
uni direcional. 


R 



Exemplo 6.5 

O controlador trifásico unidirecional na Figura 6.7 alimenta uma carga resistiva conectada em 
estrela deJR = 10Qea tensão de linha de entrada de 208 V (rms), 60 Hz. O ângulo de disparo éa = 
7i/3. Determinar (a) a tensão de fase eficaz de saída V 0 , (b) o fator de potência de entrada PF e (c) 
as expressões para a tensão de saída instantânea da fase a . 

Solução: V L = 208 V, = ViW3 = 208/V3" = 120 V, a = tc/ 3 e R = 10 D. 

(a) A partir da Eq. (6.28), a tensão eficaz de fase de saída é V 0 = 110,86 V. 

(b) A corrente eficaz de fase da carga I a = 110,86/10 = 11,086 A e a potência de saída á 

p 0 = 31? R = 3 x 11,086 2 x 10 = 3686,98 W 

Como a carga está conectada em estrela, a corrente de fase é igual à corrente de linha, h = la = 
11,086 A. A potência aparente de entrada é 

VA = 3V S II = 3 x 120 x 11,086 = 3990,96 VA 


O fator de potência é 


„„ Po 3686,98 , 

PF = VA = 3990,96 = °' 924 (mdutlvo > 


(c) Se a tensão de fase de entrada for tomada como referência e van 
120^2 sen to t = 169,7 sen to t, as tensões instantâneas de linha de entrada serão 


vab = 208 nT sen 

f n) 

cof + - 

= 294,2 sen 

/ _ \ 

. 71 

CO t ■+■ , 

h 


1 b 9 


u 

V / 


vbc = 294,2 sen 


to t - 


TC 


vca = 294,2 sen 


cot - 


2 

7 % 


J 
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A tensão instantânea de fase de saída, v a n, que depende do número de dispositivos conduzindo, 
pode ser determinada a partir da Figura 6.8a, como se segue: 


Para 0 < cot < k/3: 

Para k/3 < (út < 4k/6: 
Para 4k/6 < cot < k: 
Para k < cof < 47 C/ 2 : 
Para 4k/2 < co t < 5 k/3: 
Para 5k/3 < co t < 2k: 


Van = 0 

Van = van = 169,7 sen co t 

van = vac/2 = -vca/2 = 147,1 sen (co t - 7k/6 - k) 

Van = van = 169,7 sen co t 

Van = vab/2 = 147,1 sen (co t + k/6) 

Van = van = 169,7 sen co t 


Nota: O fator de potência desse controlador depende do ângulo de disparo a. 


6.7 CONTROLADORES TRIFÁSICOS DE ONDA COMPLETA 


Os controladores unidirecionais, que contêm corrente de entrada CC e maior conteú¬ 
do harmônico devido à natureza assimétrica da forma de onda da tensão de saída, 
normalmente não são utilizados em acionamentos de máquinas CA; em geral é 
utilizado um controle trifásico bidirecional. O diagrama do circuito de um contro¬ 
lador trifásico de onda completa (ou bidirecional) é mostrado na Figura 6.12 com uma 
carga resistiva conectada em estrela. A operação desse controlador é similar àquela 
do controlador de meia-onda, exceto que o caminho de retorno da corrente é forne¬ 
cido pelos tiristores 7^, T 4 e T& em vez de diodos. A seqüência de disparo dos 
tiristores é T h T 2 , T 3 , T 4 , T 5 e T 6 . 


Figura 6.12 

Controlador trifásico 
bidirecional. 


C 



T2 


Se forem definidas as tensões instantâneas de fase de entrada como 
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van — V2~ Vs sen co t 


VBN 


= V 2 Vs sen 


co t - 
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t;CN = >/2 Vs sen cot 
V 

as tensões instantâneas de linha de entrada serão 


4rc 

3 


VAB 


VBC 


= V6~ Vc sen 


= Vs sen 




cot + 


71 


V 


( 


co t - 


n 


vca = Vs sen 


V 


co t 


7k 


As formas de onda para tensões de entrada, ângulos de condução dos tiristores 
e tensões de fase de saída são mostradas na Figura 6.13 para a = 60° e a = 120°. Para 
0 < a < 60°, imediatamente antes do disparo de Ty dois tiristores conduzem. Uma vez 
que Ti seja disparado, três tiristores conduzem. Um tiristor corta (desliga) quando sua 
corrente tenta inverter-se. As condições se alternam entre a condução de dois e três 
tiristores. 


Para 60° < a < 90°, apenas dois tiristores conduzem em qualquer instante. 
Para 90° < ot < 150°, apesar de dois tiristores conduzirem em qualquer instante, há 
períodos em que nenhum tiristor está ligado. Para a > 150°, não há período em que haja 
condução de dois tiristores e a tensão de saída torna-se zero em a = 150°. A faixa do 
ângulo de disparo é 


0 < a < 150° 


(6.31) 
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(a) Para a = 60° 


(b) Para a = 120° 


Figura 6.13 

Formas de onda 
para o 
controlador 
bidirecional 
trifásico. 
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i i 


sen (üt 


+ I x d((üt) 

2n/3 + a 5 


1/2 


= Vê y, 


i 

TC 


Ti a sen 2a 
6 " 4 + 8 


y-j 


1/2 


Para 60° < a < 90°: 


Vo = ^6 Vs 


2 ] 

f 5jt/6-jt/3 + a sen 2 

f 571/6 71/3 + a sen 2 cot j ,] 

2tc 1 

J d(ea) + 

1 A ~ d (® f ) 

J k/2 - n/3 + a 4 

n/2 - 7i/3 + a 4 J 


1/2 


= <6 V s 


1 

TI 


\ 


TC 3 sen 2a V3~ cos 2a 

12 + 16 + 16 
v y-j 


H/2 


(6.33) 


Para 90° < a < 150°: 


Po = <6 Vs 


_ 2 _ 

2tc 


j* 


jt/2 - 7i/3 + a 


2 2 
sen cof j. f 71 sen cot ,, 

—,-<i(cof) + J ——d(CDÍ) 

4 J 71/2 - tc/ 3 + a 4 


1/2 


= VéFVs 


1 í 5 tc 
ji 24 

V 



sen 2a 
16 


+ 


V 3 ” cos 2a 


16 


y j 


1/2 


(6.34) 


Os dispositivos de potência de um controlador bidirecional trifásico podem ser 
conectados juntos, como na Figura 6.14. Esse arranjo é conhecido em inglês como tie 
control e permite a montagem de todos os tiristores como uma única unidade. 


Figura 6.14 

Arranjo para o controle 
bidiredional trifásico, 
conhecido como tie control 
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Exemplo 6.6 

Repetir o Exemplo 6.5 para o controlador bidirecional trifásico da Figura 6.12. 

Solução: V L = 208 V, V s = V L /<3 = 208/a/ 3 = 120 V, a = n/3 e R = 10 Q. 

(a) A partir da Eq. (6.32), a tensão eficaz de fase de saída é V 0 = 100,9 V. 

(b) A corrente eficaz de fase da carga é I a = 100,9/10 = 10,09 A e a potência de saída é 

Po = 3ÍR = 3 x 10,09 2 x 10 = 3054,24W 


Como a carga está conectada em estrela, a corrente de fase é igual à corrente de linha, lL = I a = 
10,09 A. A potência aparente de entrada é 

VA = 3 Vsh = 3 x 120 x 10,09 = 3632,4 VA 

O fator de potência é 


Po _ 3 054,24 
VA “ 3632,4 


0,84 (indutivo) 


(c) Se a tensão de fase de entrada for tomada como referência e for van = 120 sen cot 
= 169,7 sen cot, as tensões instantâneas de linha de entrada serão 


vab = 208 V 2 sen 

f + f 



k 6 


/ 


vbc = 294,2 sen 

. n 
Mf - - 


1 



r 

7-rr 

vca = 294,2 sen 

(út - — 
6 


294,2 sen 


co t + 


v 



6 J 


V J 

A tensão instantânea de fase de saída, v a n, que depende do número de dispositivos conduzindo, 
pode ser determinada a partir da Figura 6.13a, como se segue: 


Para 0 < cot < tc/3: 

Para 7i/3 < (út < 2 k/3: 
Para 271/3 < cot < ti: 
Para n < (út < 4ti/3: 
Para 4tc/3 < co t < 5n/3 
Para 57C/3 < co t < 2k: 


Van — 0 

van = vab/2 = 147,1 sen (cot + n/6)' 

Van = V4c/2 = -vac/2 = 147,1 sen (co t - 7n/6 - n) 

Van = 0 

Van = vab/2. = 147,1 sen (cot + n/6) 

Van = vac/2 = 147,1 sen (co t - 7n/6 - ti) 


Nota: O fator de potência, que depende do ângulo de disparo a, em geral é baixo, se 
comparado àquele do controlador de meia-onda. 
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6.8 CONTROLADORES BIDIRECIONAIS TRIFÁSICOS 
CONECTADOS EM TRIÂNGULO 


Se os terminais de um sistema trifásico forem acessíveis, os elementos de controle (ou 
dispositivos de potência) e carga podem ser conectados em triângulo, como mostrado na 
Figura 6.15. Como a corrente de fase em um sistema trifásico normal é somente 1/V3~ da 
corrente de linha, as correntes nominais dos tiristores serão menores que aquelas que 
ocorreriam caso os tiristores (ou elementos de controle) fossem colocados na linha. 

Supor que as tensões instantâneas de linha sejam: 


VAB 


= v a h = V2~ Vs sen cot 


VBC - Vhc = ^2V S sen 


(út 


VCA = V C a = V2~ C s 


sen 


03 í - 


2k 


4tt 

3 


As tensões de linha de entrada, correntes de linha e fase e sinais de gatilho dos tiristores 
são mostradas na Figura 6.16 para a = 120° e uma carga resistiva. 

Para cargas resistivas, a tensão eficaz de fase de saída pode ser determinada a 

partir de 


Co = 


1 

2n 


f 271 2 

J Vabd(Cút) 
a 


1/2 


_ 2 _ 

2n 


2Vs 2 sen cot d((út) 

a 


1/2 


“ 1 

/ 

sen 2a ^ 

— 

71 

- a + -.-. 

71 


2 

L 

V 

J 


1/2 


(6.35) 


A tensão de saída máxima seria obtida quando a - 0 e a faixa de controle do ângulo de 
disparo seria 


0 < a < n (6.36) 

As correntes de linha, que podem ser determinadas a partir das correntes de fase, seriam 


ta — lab ~ tca 
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íb — ib c — i a b 


(6.37) 


lc — Ica ~ lhe 

Pode-se notar a partir da Figura 6.16 que as correntes de linha dependem do 
ângulo de disparo e podem ser descontínuas. O valor eficaz das correntes de linha e fase 
para os circuitos da carga podem ser determinadas por solução numérica ou análise de 
Fourier. 



Figura 6.15 

Controlador 
trifásico 
conectado em 
triângulo. 


Se I n for o valor eficaz do n-ésimo componente harmônico da corrente de uma fase, o 
valor eficaz da corrente de fase pode ser encontrado a partir de 


T /T 2 T 2 T 2 T 2 r 2 T 2 T ^ 1/2 

Iab — (h + h + k + & + I9 + Hl + ••• + In) 


(6.38) 


Devido à conexão em triângulo, os componentes harmônicos múltiplos ímpares de três 
(isto é, aqueles de ordem n = 3m, onde m é um número ímpar inteiro) das correntes de 
fase fluiriam através do triângulo e não apareceriam na linha. Isto se deve ao fato de os 
harmônicos de seqüência zero estarem em fase em todas as três fases da carga. A corrente 
eficaz de linha torna-se 


Ia = V3 (li + I 5 + I 7 + C+ ... + Ú) 1/2 (6.39) 

Como resultado, o valor eficaz da corrente de linha não seguiria a relação 
normal do sistema trifásico de tal modo que 


Ia < Iab 


(6.40) 
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Figura 6.16 

Formas de onda 
para o controlador 
conectado em 
triângulo. 
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Uma forma alternativa de controladores conectados em triângulo que requer 
apenas três tiristores e simplifica o circuito de controle é mostrada na Figura 6.17. Esse 
arranjo também é conhecido como controlador conectado em polígono (do inglês polygon- 
connected controller ). 



Figura 6.17 

Controlador 
trifásico com três 
tiristores. 


Exemplo 6.7 

Um controlador bidirecional trifásico conectado em triângulo como o da Figura 6.15 tem uma 
carga resistiva de R = 10 O. A tensão de linha é = 208 V ( rms ), 60 Hz e o ângulo de disparo é 
a = 2n/3. Determinar (a) a tensão eficaz de fase de saída V 0 ; (b) as expressões para as correntes 
instantâneas i a , iab e i ca ', (c) a corrente eficaz de fase de saída I a b e a corrente eficaz de linha l a ; (d) o 
fator de potência de entrada PF; e (e) a corrente eficaz de um dos tiristores Ir. 

Solução: Vl = V s = 208 V, a = 2 tu/3, R = 10 D e o valor máximo da corrente de fase é 
I m = d2 x 208/10 = 29,4 A. 

(a) A partir da Eq. (6.35), V 0 = 92 V. 

(b) Supondo i a b como o fator de referência e i a b = Im sen cot, as correntes instantâneas 
são 


Para 0 < (út < n/3 


Para n/3 < (út < 2n/3 
Para 2n/3 < co t < n: 


Iab — 0 

ica - Im sen (co t - 4tc/3) 

ia = iab ~ ica = ~ Im Sen (00f - 47t/3) 

iab = ica — ia — 0 

iab — Im sen (út 
ica = 0 

ia = iab ~ ica = Im sen (út 
iab = 0 

ica = Im sen ((út - 4n/3) 

ia = iab - ica = ™ Im sen {(út - 4ti/3) 


Para n < (út < 4tc/3: 
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Para An/3 < co t < 5n/3: iab — ica — ia — 0 

Para 5n/3 < co t < 2 n: iab — lm sen co t 

ica — 0 

ia = iab ~ ica = hn sen CO t 

(c) Os valores eficazes de i a b e i a são determinados por integração numérica utilizando- 
se um programa de computador. Os estudantes devem ser estimulados a verificar os resultados. 

Iab = 9,32 A h = Ia = 13,18 A j ^ = 1,1414 * V3 


(d) A potência de saída é 

Po = 31 ab R = 3 x 9,32 2 x 10 = 2605,9 

A potência aparente é 

VA = 3V S Iab = 3 x 208 x 9,32 - 5815,7 


O fator de potência é 


PF 



2605,9 A A AO r A *.• \ 

r-rr- = 0,448 (indutivo) 
5815,7 


(e) A corrente no tiristor pode ser determinada a partir da corrente de fase: 

lR = ^2 = W = 6 ' 59 A 


Notas: 

1. Vo = Iab R = 9,32 x 10 = 93,2 V, ao passo que a Eq. (6.35) dá 92 V. A diferença se 
deve ao arredondamento da solução numérica. 

2. Para o controlador de tensão CA da Figura 6.17, a corrente de linha I a não está 
relacionada com a corrente de fase I a b por um fator de ^3*. Isso se deve à desconti- 
nuidade da corrente da carga na presença do controlador de tensão CA. 


6.9 MUDANÇA DE DERIVAÇÃO DE 

TRANSFORMADORES MONOFÁSICOS 


Os tiristores podem ser utilizados como chaves estáticas para a mudança de derivação 
(do inglês tap) de transformadores sob carga. Os variadores estáticos de derivações têm 
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a vantagem da ação de chaveamento muito rápida. A mudança pode ser controlada para 
ocorrer sob condições de carga e de maneira suave. O diagrama do circuito de um 
variador de derivação de transformador monofásico é mostrado na Figura 6.18. Apesar 
de um transformador poder ter múltiplos enrolamentos secundários, apenas dois são 
mostrados, por questões de simplificação. 




Figura 6.18 

Variador de 
derivação de 
transformador 
monofásico. 


As relações de espiras do transformador de entrada são tais que, se a tensão 
instantânea primária for 


Vp = V 2 ~ V s sen co t = Vp sen cot 
as tensões secundárias instantâneas serão 


v\ = V2 V\ sen co t 


e 


V2 = V2~ V 2 sen cot 

Um variador de derivações é mais comumente utilizado para cargas de aqueci¬ 
mento resistivo. Quando apenas os tiristores T 3 e T 4 são alternadamente disparados com 
um ângulo de disparo de a = 0 , a tensão da carga é mantida a um nível reduzido de 
V 0 = V 1 . Se for requerida a tensão total na saída, apenas os tiristores Tj e T 2 serão 
disparados alternadamente, com um ângulo de disparo de a = 0 , e a tensão total será 
V 0 = V! + V 2 . 

Os pulsos de disparo dos tiristores podem ser controlados para variar a tensão 
da carga. O valor eficaz da tensão da carga, V 0/ pode ser variado dentro de três faixas 
possíveis: 
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0 < Vo < Ví 
0 < Vo < (Vi + V 2 ) 


e 


Vi < Vo < (Ví + Vi) 


Figura 6.19 

Formas de onda 
para o variador 
de derivações de 
transformador. 



Faixa de controle 1: 0 < V Q < V^. Para variar a tensão da carga dentro 
dessa faixa, os tiristores Ti e Ti são desligados. Os tiristores 73 e Ta podem operar como 








267 


Cap. 6 Controladores de tensão CA 


um controlador de tensão monofásico. A tensão instantânea da carga ^ea corrente da 
carga i 0 são mostradas na Figura 6.19c para uma carga resisti va. A tensão eficaz da carga, 
que pode ser determinada a partir da Eq. (6.8), é 

Vo = Vi 

e a faixa do ângulo de disparo é 0 < a < k. 


1 

TC 


TC 


a + 


sen 2a 


1/2 


(6.41) 


Faixa de controle 2: 0 < V Q < (17j + V^). Os tiristores T 3 e T 4 são desliga¬ 
dos. Os tiristores T\ e Ti operam como um controlador de tensão monofásico. A Figura 
6.19d mostra a tensão da carga v 0 e sua corrente i 0 para uma carga resistiva. A tensão 
eficaz da carga pode ser encontrada a partir de 


1 


Vo = (V 1 + V 2 )l — I 71 - a + 
e a faixa do ângulo de disparo é 0 < a < n. 


sen 2a 

2 ”""’ 


“ 11/2 


(6.42) 


Faixa de controle 3: V í < V Q < (l/i + V 2 ). O tiristor T 3 é disparado em 
(ot = 0 e a tensão secundária v\ aparece sobre a carga. Se o tiristor Ti for disparado em 
(üt = a, o tiristor T 3 será reversamente polarizado, devido à tensão secundária v% e T 3 
será desligado. A tensão que aparece sobre a carga é (v\ + V 2 ). Em co t = n. Ti é autoco- 
mutado e T 4 é disparado. A tensão secundária v\ aparece sobre a carga até que T 2 seja 
disparado em o>f = tc + a. Quando Ti é disparado em cof = n + a, T 4 e desligado de¬ 
vido à tensão reversa vi e a tensão da carga é (zn + vi). Em cot = 2rc, T 2 é autocomutado, 
T 3 é disparado novamente e o ciclo é repetido. A tensão v 0 e a corrente i 0 instantâneas da 
carga são mostradas na Figura 6.19e para uma carga resistiva. 

Um variador de derivação com esse tipo de controle também é conhecido como 
variador de derivações síncrono . Ele utiliza controle em duas etapas. Uma parte da tensão 
secundária é superposta em uma tensão senoidal v\. Como resultado, os conteúdos 
harmônicos são menores que aqueles obtidos para um atraso de fase normal, como 
discutido anteriormente, para a faixa de controle 2. A tensão eficaz da carga pode ser 
encontrada a partir de 


Vo 



1/2 
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2 _ 

2ti 


í K 2 Vi 2 sen 2 raf d(cof) + í" 2 (Vi + V 2) 2 sen 2 d(coí) 
J 0 a 


1/2 


(6.43) 



/ 

a 

V 


sen 2 a 
2 


( Vl + ^2) 2 

71 


/ 

tu - a + 

v 


se n 2 a ^ 
2 


1/2 


Para cargas KL, o circuito de gatilho de um variador de derivações síncrono 
requer um projeto cuidadoso. Supor que os tiristores Ti e T 2 estejam desligados, en¬ 
quanto T 3 e T 4 são disparados durante o semiciclo alternado no cruzamento com o zero 
da corrente de carga. A corrente de carga então seria 


io = 


V 2 Vi 

z 


sen (co t - 0 ) 


onde Z = [R 2 + (o>L) 2 ] 1/2 e 0 = tan a (( 0 L/R). 

A corrente instantânea da carga i 0 é mostrada na Figura 6.20a. Se então T\ for 
disparado em co t = a, onde a < 0 , o segundo enrolamento do transformador será curto- 
circuitado porque o tiristor T 3 ainda estará conduzindo uma corrente devido à carga 
indutiva. Portanto, o circuito de controle deve ser projetado de tal forma que T\ não seja 
disparado até que T 3 seja desligado e i 0 > 0. De forma similar, T 2 não deve ser disparado 
até que T 3 se desligue e i 0 < 0. As formas de onda da tensão v 0 e corrente i 0 sobre a carga 
são mostradas na Figura 6.20b para a > 0. 
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Exemplo 6.8 

O circuito da Figura 6.18 é controlado como um variador de derivações síncrono. A tensão 
primária é 240 V ( rms ), 60 Hz. As tensões secundárias são V\ = 120 V e V 2 = 120 V. Se a resistência 
da carga for R = 10 Q e a tensão eficaz da carga for 180 V, determinar (a) o ângulo de disparo dos 
tiristores Ti e T 2 , (b) a corrente eficaz dos tiristores T\ e T 2 , (c) a corrente eficaz dos tiristores T 3 e 
T 4 e (d) o fator de potência de entrada PF. 

Solução: Vo = 180V, V p = 240V, V\ = 120V, U 2 = 120VeP = 10£1 

(a) O valor necessário do ângulo de disparo a para V 0 = 180 V pode ser encontrado a 
partir da Eq. (6.43) de duas formas: ( 1 ) plotando-se em função de a e encontrando-se o valor 
necessário de a, ou (2) utilizando-se um método iterativo de solução. Um programa de compu¬ 
tador é utilizado para resolver a Eq. (6.43) para a, por iteração, e dá a = 98°. 

(b) A corrente eficaz dos tiristores T\ e T 2 pode ser encontrada a partir da Eq. (6.42): 


Iri = 


J 2(Vi + V 2) 2 sen 2 (otd(cút) 


2kR 


1/2 


Clr 


l 

K 


f 

n ~ a + 

V 


sen 2a 


-il/2 


J J 


= 10,9 A 


(c) A corrente eficaz dos tiristores T 3 e T 4 é encontrada a partir de 


Ir3 


1 f a 
2nR 2 0 


2Vi 


1/2 


sen co t d((òt) 


(6.44) 


Vl 

/lR 


1 

K 


f 

a - 
v 


sen 2 a 
” 2 


-il/2 




(6.45) 


= 6,5 A 

(d) A corrente eficaz do segundo (superior) enrolamento secundário é 
h = v2 Iri = 15,4 A. A corrente eficaz do primeiro (inferior) enrolamento secundário, que é a 
corrente eficaz total dos tiristores Ti, T 2 , T 3 e T4, é 

h = ÍOÍ2 /ri ) 2 + 0Í2 Ir3) 2 ] U2 = 17,94 A 

A potência aparente do primário, ou do secundário, é VA = Vi li + V 2 I 2 - 120 x 17,94 + 
12 x 15,4 = 4000,8; a potência da carga, P 0 = V 2 R = 3240 W, e o fator de potência 
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PF _ li. _ ^?40_ 
VA 4000,8 


= 0,8098 (indutivo) 


6.10 CICLOCONVERSORES 

Os controladores de tensão CA fornecem uma tensão de saída variável, mas a freqüência 
dessa tensão de saída é fixa e além disso o conteúdo harmônico é elevado, especialmente 
na faixa de tensão de saída baixa. Uma tensão de saída variável com freqüência variável 
pode ser obtida a partir de conversões em dois estágios: tensão CA fixa em tensão CC 
variável (por exemplo, retificadores controlados) e tensão CC variável em tensão CA 
variável com freqüência variável (por exemplo, inversores, que são discutidos no Capí¬ 
tulo 8). Entretanto, os cicloconversores podem eliminar a necessidade de um ou mais 
conversores intermediários. Um cicloconversor é um variador de freqüência direto que 
converte energia CA de uma freqüência em energia CA em uma outra freqüência, através 
de conversão CA-CA, sem estágio de conversão intermediário. 

A maioria dos cicloconversores é comutada naturalmente e a máxima freqüên¬ 
cia de saída é limitada a um valor que é apenas uma fração da freqüência da fonte (ou 
rede de alimentação). Como resultado, as principais aplicações de cicloconversores são 
acionamentos de máquinas elétricas CA em baixa velocidade, na faixa de até 15000 kW, 
com frequências de 0 a 20 Hz. Os acionamentos CA são discutidos no Capítulo 15. 

Com o desenvolvimento das técnicas de conversão de potência e métodos 
modernos de controle, os acionamentos de máquinas elétricas CA através de inversores 
está tomando o lugar dos acionamentos através de cicloconversores. Entretanto, os 
avanços recentes em dispositivos de potência de chaveamento rápido e micro¬ 
processadores permitem a sintetização e a implementação de estratégias avançadas de 
conversão em variadores diretos de freqüência com comutação forçada (do inglês forced-com- 
mutated direct-frequency changers - FCDFCs), para otimizar a eficiência e reduzir os con¬ 
teúdos harmônicos. As funções de chaveamento dos FCDFCs podem ser programadas 
para combinar as funções de chaveamento dos conversores CA-CC e CC-CA. Devido à 
natureza das derivações complexas envolvidas nos FCDFCs, os cicloconversores de 
comutação forçada não serão discutidos com mais profundidade. 


6.10.1 Cicloconversores Monofásicos 

O princípio de operação dos cicloconversores do tipo monofásico/monofásico pode ser 
explicado com o auxílio da Figura 6.21a. Os dois conversores monofásicos controlados 
são operados como retificadores em ponte. Entretanto, seus ângulos de disparo são tais 
que a tensão de saída de um conversor é igual e oposta à do outro. Se o conversor P 
estiver operando sozinho, a tensão média de saída é positiva e se o conversor N estiver 
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operando, a tensão é negativa. A Figura 6.21b mostra as formas de onda para a tensão de 
saída e os sinais de disparo para os conversores positivo e negativo, com ambos ligados 
durante um tempo T 0 /2, cada um. A freqüência da tensão de saída éf 0 = 1/T 0 . 



(a) Circuito 


Figura 6.21 

Cicloconversor 

monofásico/ 

monofásico. 



Se Op for o ângulo de disparo do conversor positivo, o ângulo de disparo do 
conversor negativo será a n = n - a p . A tensão média de saída do conversor positivo 
será igual e oposta à do conversor negativo. 

Umédio2 — — V^médiol (6.46) 

De maneira similar aos conversores duais nas Seções 5.5 e 5.10, os valores 
instantâneos das tensões de saída dos dois podem não ser iguais. É possível que grandes 
correntes harmônicas circulem dentro dos conversores. 

A corrente de circulação pode ser eliminada através da supressão dos sinais de 
gatilho, para o conversor que não está fornecendo corrente à carga. Um cicloconversor 
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monofásico com transformador de derivação central, como mostrado na Figura 6.22, 
possui um reator intergrupos, que mantém um fluxo contínuo de corrente e também 
limita a corrente de circulação. 


Figura 6.22 

Cicloconversor 
com reator 
intergrupos. 


O 

+ ♦ 


a 



Conversor 

positivo 


Reator 

intergrupos 


Conversor 

negativo 


Exemplo 6.9 

A tensão de entrada para o cicloconversor da Figura 6.21a é 120 V (rms), 60 Hz. A resistência da 
carga é 5 Q. e a indutância é L = 40 mH. A freqüência da tensão de saída é 20 Hz. Se os conversores 
são operados como semicontrolados, tal que 0 < a < 7 t, e o ângulo de disparo é a , p = 2n/3, 
determinar (a) o valor eficaz da tensão de saída V 0 , (b) a corrente eficaz de cada tiristor Ir e (c) o 
fator de potência de entrada PF. 

Solução: V s = 120 V, f s = 60 Hz, f 0 = 20 Hz, R = 5 Ü, L = 40 mH, a p = 2n/3, 
o)o = 2 tc x 20 = 125,66 rad/s e Xl = oooL = 5,027 Q. 

(a) Para 0 < a < n, a Eq. ( 6 . 8 ) dá a tensão eficaz de saída como 


Po = 



f 

k - a + 
v 


sen 2 a 




1/2 


(6.47) 


= 53 V 
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(b ) Z = [R 2 + (*coo L) 2 ] 172 = 7,09 Q e 9 = tan ^(coo L/R) = 45,2°. A corrente eficaz da 
carga, I 0 = V 0 /Z = 53/7,09 = 7,48 A. A corrente eficaz através de cada conversor 

Ip = In = J 0 W 2 = 5,29 A e a corrente eficaz através de cada tiristor. Ir = Ip/^2 = 3,74 A. 

(c) A corrente eficaz de entrada, I s = lo = 7,48 A, a potência aparente nominal, 
VA = V s Is = 897,6 VA e a potência de saída P 0 = V 0 IoC os0 = 53 x 7,48 cos 45,2° = 279,35 W. A 
partir da Eq. (6.8), o fator de potência de entrada é 


PF 


Vsh 


Vo cos 0 


cos 0 



K 


V 


a + 


sen 2 a 


il/2 


J -J 


279,35 

897,6 


0,311 (indutivo) 


(6.48) 


Nota: A Eq. (6.48) não inclui o conteúdo harmônico da tensão de saída e dá o valor 
aproximado do fator de potência. O valor real será menor que o fornecido pela Eq. (6.48). As Eqs. 
(6.47) e (6.48) também são válidas para cargas resistivas. 


6.10.2 Cicloconversores Trifásicos 

O diagrama do circuito de um cicloconversor trifásico/ monofásico é mostrado na Figura 
6.23a. Os dois conversores CA/CC são retificadores trifásicos controlados. A síntese da 
forma de onda de saída para uma freqüência de 12 Hz é mostrada na Figura 6.23b. O 
conversor positivo opera durante meio-período da freqüência de saída e o conversor 
negativo durante a outra metade de período. A análise desse cicloconversor é similar à 
dos cicloconversores do tipo monofásico/monofásico. 

O controle de máquinas elétricas CA requer uma tensão trifásica a uma fre¬ 
qüência variável. O cicloconversor da Figura 6.23a pode ser ampliado para fornecer 
saída trifásica colocando-se seis conversores trifásicos, como mostrado na Figura 6.24a. 
Cada fase consiste de seis tiristores, como mostrado na Figura 6.24b, e um total de 18 
tiristores é necessário. Se forem utilizados seis conversores trifásicos de onda completa, 
serão necessários 36 tiristores. 


6.10.3 Redução dos Harmônicos de Saída 

Pode-se notar a partir das Figuras 6.21b e 6.23b que a tensão de saída não é puramente 
senoidal e como resultado ela contém harmônicos. A Eq. (6.48) mostra que o fator de 
potência da entrada depende do ângulo de disparo dos tiristores e é baixo, especialmente 
na faixa de baixas tensões de saída. 

A tensão de saída dos cicloconversores é basicamente feita de segmentos da(s) 
tensão(ões) de entrada e o valor médio de um segmento depende do ângulo de disparo 
para aquele segmento. Se os ângulos de disparo dos segmentos fossem variados de tal 
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forma que os valores médios dos segmentos correspondessem o mais próximo possível 
às variações da tensão de saída senoidal desejada, os harmônicos na tensão de saída 
poderiam ser minimizados. A Eq. (5.21) indica que a tensão média de saída de um 
segmento é uma função cossenoidal do ângulo de disparo. Os ângulos de disparo para os 
segmentos podem ser gerados através da comparação de um sinal senoidal na freqüência 

da fonte (rede) (v c = V s cos co t ) com uma tensão de referência senoidal ideal na 
freqüência de saída (v r = V r sen otf). A Figura 6.25 mostra a geração dos sinais de 
disparo para os tiristores do cicloconversor da Figura 6.23a. 


Figura 6.23 

Cicloconversor 

trifásico/ 

monofásico. 


(a) Circuito 




(b) Formas de onda para carga resistiva 



A tensão média máxima de um segmento (que ocorre para a p = 0) deve ser 
igual ao valor máximo da tensão de saída; por exemplo, a partir da Eq. (5.21), 
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Figura 6.25 

Geração dos 
sinais de disparo 
dos tiristores. 



0)J 


G)J 


o) s t 

ÍD s t 

0) s t 

(0 s t 

co s t 

0) s t 


(ú s t 


Exemplo 6.10 

Repetir o Exemplo 6.9 para o caso de os ângulos de disparo do cicloconversor serem gerados 
através da comparação de um sinal cossenoidal na freqüência da rede com um sinal senoidal na 
freqüência de saída, como mostrado na Figura 6.25. 

Solução: V s = 120 V, f s = 60 Hz, f 0 = 20 Hz, R = 5 D, L = 40 mH, a p = 2tt/ 3, 
coo = 271 x 20 = 125,66 rad/s e Xl = mE = 5,02 7 Q. 

(a) A partir da Eq. (6.50), o valor eficaz da tensão de saída é 

V 0 = — = 0,6366V S = 0,6366 x 120 = 76,39 V 

71 

(b) Z = [R 2 + (cooL) 2 ] 172 - 7,09 Í2 e 0 = tan -1 ((OoL/R) = 45,2°. A corrente eficaz da car¬ 
ga l 0 ~ Ro/Z = 76,39/7,09 = 10,77 A. A corrente eficaz através de cada conversor, 
l p =I N = I L /Ví" = 7,62 A; e a corrente eficaz através de cada tiristor. Ir - Ip/^íl = 5,39 A. 
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(c) A corrente eficaz de entrada I s = I 0 = 10,77 A, a potência aparente VA = V S I S = 1292,4 VA 
e a potência de saída é 


Po = Vo Io cos 0 = 0,6366V S I s cos 0 = 579,73 W. 

O fator de potência de entrada é 

PF = 0,6366 cos 0 (6.51) 

579 73 

= = °' 449 ( indutiv °) 

Nota: A Eq. (6.51) mostra que o fator de potência de entrada é independente do ângulo 
de disparo a e depende apenas do ângulo da carga 0. Mas para o controle do ângulo de fase 
normal, o fator de potência de entrada é dependente de ambos, o ângulo de disparo, a, e o ângulo 
da carga, 0. Se forem comparadas as Equações (6.48) e (6.51), haverá um valor crítico de ângulo de 
disparo, a c , que é dado por 


r 1 

f 

sen 2a ^ 


71 

- a c + - _ 

71 


2 


V 

/ J 


= 0,6366 


(6.52) 


Para a < a c , o controle do ângulo de disparo normal exibiria um melhor fator de potência e a 
solução da Eq. (6.52) daria a c = 98,59°. 


6.11 CONTROLADORES DE TENSÃO CA COM 
CONTROLE PWM 

Foi mostrado na Seção 5.11 que o fator de potência de entrada dos retificadores contro¬ 
lados pode ser melhorado pelo controle do tipo modulação por largura de pulsos (do 
inglês pulse width modulation - PWM). Os controladores tiristorizados comutados natu¬ 
ralmente introduzem harmônicos de ordem inferior em ambos os lados, da carga e da 
rede de alimentação, e têm baixo fator de potência de entrada. A performance dos 
controladores de tensão CA pode ser melhorada através do controle PWM. A configura¬ 
ção do circuito de um controlador de tensão CA monofásico com controle PWM é 
mostrada na Figura 6.26a. Os sinais de disparo das chaves são mostrados na Figura 
6.26b. As chaves CHi e CH 2 são ligadas e desligadas várias vezes durante os semiciclos 
positivo e negativo da tensão de entrada, respectivamente. CH{ e CH 2 fornecem os 
caminhos de livre circulação para a corrente de carga, enquanto CH\ e CH 2f respectiva¬ 
mente, estiverem desligadas. Os diodos evitam que tensões reversas apareçam sobre as 
chaves. 
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Figura 6.26 

Controlador de 
tensão CA com 
controle PWM. 



(a) Circuito 


(b) Sinais de disparo 


A tensão de saída é mostrada na Figura 6.27a. Para uma carga resisti va, a forma 
de onda da corrente de carga será semelhante à da tensão de saída. Com uma carga RL, a 
corrente de carga crescerá no sentido positivo ou negativo quando as chaves CH\ ou 
CHir respectivamente, estiverem ligadas. De maneira similar, a corrente de carga cairá 
quando CHj ou CH 2 forem ligadas. A corrente de carga é mostrada na Figura 6.27b com 
uma carga RL. 


Figura 6.27 

Tensão de saída e 
corrente de carga 
de um 

controlador de 
tensão CA. 
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6.12 PROJETO DE CIRCUITOS CONTROLADORES DE 
TENSÃO CA 

As especificações dos dispositivos de potência têm de ser calculadas para a condição do 
pior caso, que ocorre quando o conversor entrega o máximo valor eficaz de tensão de 
saída V 0 . Os filtros de entrada e saída também têm de ser projetados para as condições 
do pior caso. A saída de um controlador de potência contém harmônicos e o ângulo de 
disparo para a condição do pior caso de um arranjo particular de circuito deve ser 
determinado. As etapas envolvidas no projeto de circuitos de potência e filtros são 
similares àquelas do projeto de circuitos retificadores, na Seção 3.11. 

Exemplo 6.11 

Um controlador de tensão CA monofásico de onda completa, como o da Figura 6.3a, controla o 
fluxo de potência de uma rede de 230 V, 60 Hz através de uma carga resistiva. A máxima potência 
de saída desejada é 10 kW. Calcular (a) a máxima corrente eficaz nominal dos tiriStores Irm, (b) a 
máxima corrente média nominal dos tiristores Iam , (c) a corrente máxima dos tiristores I p e (d) o 
valor da tensão máxima dos tiristores V p . 

Solução: P 0 = 10000 W, V s = 230 V e V m = V 2 " x 230 = 325,3 V. A potência máxima 
será entregue quando o ângulo de disparo for a = 0. A partir da Eq. (6.8), o valor eficaz da tensão 
de saída V 0 = V s = 230 V, P 0 = Vq/R = 230 2 /R = 10000 e a resistência da carga é R = 5,29 0. 

(a) O valor eficaz máximo da corrente de carga I 0 m = Vo/R = 230/5,29 = 43,48 A e o valor 
eficaz máximo da corrente no tiristor Irm = Io/^2 = 30,75 A. 

(b) A partir da Eq. (6.10), a corrente média máxima dos tiristores é 


Iam 


V2 x 230 
k x 5,29 


= 19,57 A 


(c) A corrente máxima do tiristor I p = V m /R = 325,3/5,29 = 61,5 A. 

(d) A tensão máxima do tiristor V p = V m = 325,3 V. 


Exemplo 6.12 

Um controlador monofásico de onda completa, como o da Figura 6.6a, controla a potência sobre 
uma carga RL a partir de uma fonte de 120 V (rms), 60 Hz. (a) Utilizar o método da série de Fourier 
para obter as expressões da tensão de saída v 0 (t ) e corrente de carga i 0 (t ) em função do ângulo 
de disparo a. (b) Determinar o ângulo de disparo para a máxima quantidade de corrente 
harmônica de mais baixa ordem na carga, (c) Se R = 5 Q., L = 10 mH e a - k/2, determinar o 
valor eficaz da corrente de terceiro harmônico, (d) Se um capacitor for conectado à carga (Figura 
6.28), calcular o valor da capacitância para reduzir a corrente do terceiro harmônico para 10% do 
valor sem o capacitor. 
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Figura 6.28 

Conversor 
monofásico de 
onda completa 
com carga RL. 




Solução: (a) A forma de onda para a tensão de entrada é mostrada na Figura 6.6b. A 
tensão de saída instantânea, como mostrado na Figura 6.28b, pode ser expressa na série de Fourier 
como 


Vo(t ) — Vmédio + I a n cos ncof + ^ bn sen ncof 

>7 = 1 , 2 ,... n = 1,2,... 


(6.53) 


onde 


1 f 


2ti 


Vmédio = “ J Vm sen cof d (cof) = 0 
271 J o 


Cln — 


71 


J P ^2 V s sen cot cos ncof d(cof ) +J ^2 V s sen to t cos ncof d(cof) 


jc + a 


V2 y s 


2tc 


c os (1 - n )a - co s (1 - w)P + cos(l - n)(7t + a) - cos (1 + n)(7t + |3) 

1 ~ n 


cos (1 + n )a - cos(l - n)p + cos ( 1 + n)(n + a) - cos (1 + n)(n + p) 

1 4 ■ n 


para n - 3, 5, ... 


(6.54) 


= 0 


bn = 


n 


para n = 2, 4, ... 


| V s sen cof sen ncof d (cof) + J V 2 " V s sen cof sen ncof d (cof) 


71 + a 


•Jiv, 


2n 


sen (1 — n)[3 — sen (1 - n)a + sen (1 - n)(n + ft) - sen (1 - n)(n + a) 
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sen (1 + n)(3 - sen (1 + n)a + sen (1 + n)(n + P) - sen (1 + n)(n + a ) 

1 + n 

para n = 3, 5, ... 


(6.55) 


para n = 2, 4, ... 


J V 2 " V s sen co t cos co t d (co t) + J V2~ V s sen co t cos co t d (cot) 

a J k + a 


^2 V s 222 y 

—z — [sen p - sen a + sen (n + P) - sen (tu + a)] 


para n = 1 


b\ - — J V 2 " F s sen 2 co t d(cot) + J V 2 " V s sen 2 cot d (cot) 

^ a J jt + a 


(6.56) 


p x sen! 

^rT 2(P - a) - — 


sen 2a + sen2(7U + P) - sen 2 (7i + a) 
2 


para n = 1 


(6.57) 


A impedância da carga é 


Z = R + j (moL) = [R 2 + (ncoL) 2 ] 172 / 0 W 


e 0 W = tan (ncúL/R). Dividindo v 0 (t ) na Eq. (6.53) pela impedância da carga Z e simplificando os 
termos em senos e cossenos, obtém-se a corrente de carga como 


io(t) = 


sen (ncof - 0 n + 


(6.58) 


« = 1,3,5,... 


onde tyn = tan l (a n /bn)e 
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_ J_ (fl„ + b 2 ) 1/2 

" " Ifl [R 2 + (ncoL) 2 ] 172 

(b) O terceiro harmônico é o de mais baixa ordem. O cálculo do terceiro harmônico para 
os vários valores de ângulo de disparo mostra que ele se toma máximo para a = n/2. 

(c) Para a = n/2, L = 6,5 mH, R = 2,5 Q, a> = 2n x 60 = 377 rad/s eh - 120 V. A partir 
do Exemplo 6.4, obtém-se o ângulo de extinção como (3 = 220,43°. Para valores conhecidos de a, 
(3, R, L e V s , podem ser calculados a n e b n da série de Fourier na Eq. (6.53) e a corrente de carga i 0 na 
Eq. (6.58). A corrente de carga é dada por 

i 0 (t) = 28,93 sen (cof - 44,2° - 18°) + 7,96 sen (3coí - 71,2° + 68,7°) 

+ 2,68 sen (5oof - 78,5° - 68,6°) + 0,42 sen (7a>f - 81,7° + 122,7°) 

+ 0,59 sen (9coí - 83,5° - 126,3°) + ... 

O valor eficaz da corrente de terceiro harmônico é 


_ Z'96 
= € 


= 5,63 A 


(d) A Figura 6.29 mostra o circuito equivalente para a corrente harmônica. Utilizando a 
regra do divisor de corrente, a corrente harmônica através da carga é dada por 

lh __ Xl _ 

In [R 2 + (; n(üL - X c ) 2 ] 1/2 

onde X c = l/(wcoC). Para n = 3 e co = 377, 

lh. -_ — -= 01 

In [2,5 2 + (3 x 377 x 6,5 - X c ) 2 ] 172 


que dá X c = - 0,858 ou 0,7097. Como X c não pode ser negativo, X c = 0,7097 = 1/(3 x 377C) ou 
C = 1245,94 pF. 


Figura 6.29 
Circuito 

equivalente para 
a corrente 
harmônica. 
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Exemplo 6.13 

O controlador de tensão CA monofásico da Figura 6.6a tem uma carga de R = 2,5 Q e 
L m 6,5 mH. A rede de alimentação é de 120 V (rms), 60 Hz. O ângulo de disparo é a - k/2 . 
Utilizar PSpice para plotar a tensão de saída e a corrente de carga e para computar a distorção 
harmônica total (THD) da tensão de saída, a corrente de saída e o fator de potência de entrada (PF). 

Solução: A corrente de carga dos controladores de tensão CA é do tipo CAe a corrente 
de um tiristor é sempre reduzida a zero. Não há necessidade do diodo Dj da Figura 4.30b e o 
modelo do tiristor pode ser simplificado para o da Figura 6.30. Esse modelo pode ser utilizado 
como um subcircuito. 




Figura 6.30 

Modelo SPICE de 
um tiristor em 
CA. 


A definição do subcircuito para o modelo de tiristor SCR pode ser descrita como se 

segue: 

* Subcircuit for ac thyristor model 


.SUBCKT 


SCR 

1 

2 

3 

2 

* 


model 

anode 

cathode 

-fcontrol 

control 

*s*r 


name 



voltage 

voltage 

SI 

1 

5 

6 2 

SMOD ; ; 

Switch 


RG 

3 

4 

50 




VX 

4 

2 

DC 0V 




VY 

5 

2 

DC 0V 




RT 

2 

6 

1 




CT 

6 

2 

10UF 




F1 

2 

6 

POLY(2) 

VX VY 

0 50 

11 

.MODEL 


SMOD 

VSWITCH i 

( RON =0.01) 

ROFF=10E+ 5 

VON=0.IV VOFF = 0V) 

.ENDS 

SCR 




; Ends subcircuit defini tion 


A tensão máxima de alimentação V m = 169,7 V. Para ai = ai = 90°, o tempo de 
atraso t\ = (90/360) x (1000/60 Hz) x 1000 = 4166,7jus. Um circuito snubber em série com 
Cs = 0,1 jiF e R s = 750 Q é conectado em paralelo com o tiristor para atenuar os transitórios de 
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tensão devido à carga indutiva. O controlador de tensão CA monofásico para simulação com 
PSpice é mostrado na Figura 6.31a. As tensões de gatilho Vg\, Vg 2 , Vg 3 e V g 4 para os tiristores são 
mostradas na Figura 6.31b. 



V 91 

10 V 


*92 



para T 1 

—- 

tw 

t 

1 


t w = 100 ps T = 16,667 ms 
t r = t f = 1 ns 


T 


para To 


^2 

(b) Tensões de gatilho 


T 


A listagem do arquivo do circuito é como se segue: 


Example 6-13 
VS 10 

Vgl 2 4 

Vg2 3 1 

R 4 5 


Single-Phase AC Voltage Controller 
SIN (0 169.7V 6 0HZ ) 

PULSE (0V 10V 4166.7US 1NS 1NS 100US 16666.7US) 
PULSE (OV 10V 12500. 0US 1NS 1NS 100US 16666.7US) 
2.5 
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L 

vx 
* c 
cs 

RS 


5 6 

6 0 

4 0 

1 7 

7 4 


6.5 MH 

DC OV ; Voltage source to measure the load current 
1245.94UF ; Output filter capacitance ; Load filter 
0.1UF 
750 


* Subcircuit call for thyristor model 

XT1 1424 SCR ; Thyristor TI 

XT2 4131 SCR ; Thyristor T2 

* Subcircuit SCR which is missing must be inserted 

. TRAN 10US 33.3 3MS ; Transient analysis 

.PROBE ; Graphics postprocessor 

.options abstol = l.OOn reltol = 1.Ora vntol = 1.0 m ITL5=10000 
. FOUR 60HZ V(4) ; Fourier analysis 

. END 


As plotagens do PSpice para a tensão instantânea de saída V(4) e corrente de carga I(VX) 
são mostradas na Figura 6.32. 

As componentes de Fourier da tensão de saída são como se segue: 

FOURIER COMPONENTS OF TRANSIENT RESPONSE V(4) 

DC COMPONENT = 1.784608E-03 


HARMONIC FREQUENCY FOURIER NORMALIZED PHASE NORMALIZED 


NO 

(HZ) 

COMPONENT 

COMPONENT 

(DEG) 

PHASE (DEG 

1 

6.OOOE+Ol 

1.006E+02 

1.OOOE+OO 

-1.828E + 01 

0.OOOE+OO 

2 

1.200E+02 

2.7 64E-03 

2.784E-05 

6.196E+01 

8.024E+01 

3 

1.800E+02 

6.174E+ 01 

6.139E-01 

6.960E+01 

8.787E+01 

4 

2.400E+02 

1.038E-03 

1.033E-05 

6.731E+01 

8.559E+01 

5 

3.000E+02 

3.311E+01 

3.293E-01 

-6.771E+01 

-4.943E+01 

6 

3.600E+02 

1.969E+03 

1.958E+05 

1.261E+02 

1.444E+02 

7 

4.200E+02 

6.954E+00 

6.915E-02 

1.185E+02 

1.367E+02 

8 

4.800E+02 

3.415E-03 

3.431E-05 

1.017E+02 

1.199E+02 

9 

5.400E+02 

1.384E+01 

1.376E-01 

-1.251E+02 

-1.068E+02 


TOTAL HARMONIC DISTORTION = 7.134427E + 01 PERCENT 


As componentes de Fourier da corrente de saída, que é a mesma que a da entrada, são 
como se segue: 


FOURIER COMPONENTS OF TRANSIENT RESPONSE I (VX) 
DC COMPONENT = -2.557837E-03 


HARMONIC FREQUENCY 

FOURIER 

NORMALIZED 

PHASE 

NORMALIZED 

NO 

(HZ) 

COMPONENT 

COMPONENT 

(DEG) 

PHASE (DEG 

1 

6 . OOOE+Ol 

2.869E+01 

1.OOOE+OO - 

6.253E+01 

0.OOOE+OO 

2 

1.200E+02 

4.416E-03 

1.53 9E-04 - 

1.257E+02 

-6.319E+01 

3 

1.800E+02 

7.844E+00 

2.735E-01 - 

2.918E+00 

5.961E+01 

4 

2.400E+02 

3.641E-03 

1.269E-04 - 

1.620E+02 

-9.948E+01 

5 

3.000E+02 

2.682E+00 

9.350E-02 - 

1.462E+02 

-8.370E+01 

6 

3.600E+02 

2.198E-03 

7.662E-05 - 

1.653E+02 

~2.27 8E + 02 

7 

4.200E + 02 

4.3ÍOE-Ol 

1.503E-02 - 

4.124E+01 

1.038E+02 

8 

4.800E+02 

1.019E-03 

3.551E-05 

1.480E+02 

2.105E+02 

9 

5.400E + 02 

6.055E-01 

2.111E-02 - 

1.533E+02 

-2.158E+02 

TOTAL 

HARMONIC DISTORTION = 

2.901609E + 

01 PERCENT 



A distorção harmônica total da corrente de entrada THD = 29,01% = 0,2901. 
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O ângulo de deslocamento <]>i = - 62,53°. 

O fator de deslocamento DF = cos <j>i = cos (- 62,53) = 0,461 (indutivo). 
A partir da Eq. (5.86), o fator de potência de entrada é 


PF - 


(1 + THD 2 ) 172 


COS <j)l = 


(1 + 0,29 o ! 1 ) 1/2 


x 0,461 = 0,443 (indutivo) 


Figura 6.32 

Plotagens para o 
Exemplo 6.12. 


Example6 -13 Single-Phase AC Voltage Controller 
Date/Time runs 07/17/92 16:33:56 Temperature: 27.0 



Oitis 5ms 10ms 15ms 20ms 2 5ms 30ms 35ms 

□ V (4 ) i-1 


c '1 = 

1 0.2 3 9m, 

-3] 8.3 47 m 

C2 = 

0.000;’, 

0.000 

dif = 

10.2 3 9m, 

-118.3 4 7 rn 


6.13 EFEITOS DAS INDUTÂNCIAS DA FONTE E DA CARGA 

Nas obtenções das tensões de saída, foi considerado que a fonte não tinha indutância. O 
efeito de qualquer indutância da fonte consistiria em atrasar o desligamento dos tiriSto¬ 
res. Os tiristores não desligariam no cruzamento com o zero da tensão de entrada, como 
mostrado na Figura 6.33b, e os pulsos de gatilho de curta duração poderiam não ser 
adequados. O conteúdo harmônico da tensão de saída também aumentaria. 

Foi visto na Seção 6.5 que a indutância da carga tem um papel significativo na 
performance dos controladores de potência. Apesar da tensão de saída ser uma forma de 
onda pulsada, a indutância da carga tenta manter um fluxo contínuo de corrente, como 
mostrado nas Figuras 6.6b e 6.33b. Pode-se notar a partir das Eqs. (6.48) e (6.52) que o 
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fator de potência de entrada dos conversores de potência depende do fator de potência 
da carga. Devido às características de chaveamento dos tiristores, qualquer indutância 
no circuito torna a análise mais complexa. 



Figura 6.33 

Efeitos da 
indutância da 
carga na corrente 
e tensão da carga. 


RESUMO 

O controlador de tensão CA pode utilizar controle liga-desliga ou de ângulo de fase. O 
controle liga-desliga é mais adequado para sistemas que tenham uma constante de 
tempo elevada. Devido à componente CC na saída dos controladores unidirecionais, os 
controladores bidirecionais normalmente são os utilizados em aplicações industriais. Em 
virtude das características de chaveamento dos tiristores, uma carga indutiva torna mais 
complexas as soluções das equações que descrevem a performance dos controladores e 
um método iterativo de solução é mais conveniente. O fator de potência de entrada dos 
controladores, que varia com o ângulo de disparo, geralmente é baixo, especialmente 
numa faixa de baixas tensões de saída. Os controladores de tensão CA podem ser 
utilizados como variadores estáticos de derivações de transformadores. 

Os controladores de tensão fornecem uma tensão de saída a uma freqüência 
fixa. Dois retificadores de fase controlada conectados como conversores duais podem ser 
operados como variadores diretos de freqüência, conhecidos como cicloconversores . Com 
o desenvolvimento de dispositivos de potência de chaveamento rápido, tornou-se 
possível a comutação forçada de cicloconversores; entretanto, ela requer a sintetização 
das funções de chaveamento para os dispositivos de potência. 
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QUESTÕES DE REVISÃO 

6.1 Quais são as vantagens e desvantagens do controle liga-desliga? 

6.2 Quais são as vantagens de desvantagens do controle do ângulo de fase? 

6.3 Quais são os efeitos da indutância da carga na performance dos controladores de tensão CA? 

6.4 O que é o ângulo de extinção? 

6.5 Quais são as vantagens e desvantagens dos controladores unidirecionais? 

6.6 Quais são as vantagens e desvantagens dos controladores bidirecionais? 

6.7 O que é o controle conhecido em inglês como tie control ? 

6.8 Quais são as etapas envolvidas na determinação das formas de onda de tensão dos 
controladores unidirecionais trifásicos? 

6.9 Quais são as etapas envolvidas na determinação das formas de onda de tensão de saída 
dos controladores trifásicos bidirecionais? 

6.10 Quais são as vantagens e desvantagens dos controladores conectados em triângulo? 

6.11 Qual é a faixa de controle do ângulo de disparo para os controladores monofásicos 

unidirecionais? 
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6.12 Qual é a faixa de controle do ângulo de disparo para os controladores monofásicos 
bidirecionais? 

6.13 Qual é a faixa de controle do ângulo de disparo para os controladores trifásicos bidirecionais? 

6.15 Quais são as vantagens e desvantagens dos variadores de derivações de transformadores? 

6.16 Quais são os métodos para o controle da tensão de saída dos variadores de derivações de 
transformadores? 

6.17 O que é um variador de derivações síncrono? 

6.18 O que é um cicloconversor? 

6.19 Quais são as vantagens e desvantagens dos cicloconversores? 

6.20 Quais são as vantagens e desvantagens dos controladores de tensão CA? 

6.21 Qual é o princípio de operação dos cicloconversores? 

6.22 Quais são os efeitos da indutância da carga na performance dos cicloconversores? 

6.23 Quais são os três arranjos possíveis para um controlador de tensão CA monofásico de 
onda completa? 

6.24 Quais são as vantagens das técnicas de redução dos harmônicos senoidais para os ciclo¬ 
conversores? 

6.25 Quais são os requisitos dos sinais de gatilho para os controladores de tensão com cargas RL ? 

6.26 Quais são os efeitos das indutâncias da fonte e da carga? 

6.27 Quais são as condições para o cálculo do pior caso dos dispositivos de potência para os 

controladores de tensão CA? 

6.28 Quais são as condições para o cálculo do pior caso dos filtros da carga para os contro¬ 
ladores de tensão CA? 


PROBLEMAS 

6.1 O controlador de tensão CA da Figura 6.1a é utilizado para o aquecimento de uma carga 
resistiva de R = 5Qea tensão de entrada é V s = 120 V (rms), 60 Hz. A chave com tiristor 
é ligada durante n = 125 ciclos e desligada durante m = 75 ciclos. Determinar (a) a 
tensão eficaz de saída V 0 , (b) o fator de potência de entrada PF e (c) as correntes média e 
eficaz dos tiristores. 

6.2 O controlador de tensão CA da Figura 6.1a utiliza controle liga-desliga para o aquecimen¬ 
to de uma carga resistiva de R = 4 O e a tensão de entrada é V s = 208 V (rms), 60 Hz. Se 
a potência desejada de saída for P 0 = 3 kW, determinar (a) o ciclo de trabalho k e (b) o 
fator de potência de entrada PF. 
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6.3 O controlador de tensão CA monofásico de meia-onda da Figura 6.2a tem uma carga 
resistiva de R = 5 O e a tensão de entrada éV s = 120 V (rms), 60 Hz. O ângulo de disparo 
do tiristor T\ é a = n/3. Determinar (a) a tensão eficaz de saída V 0 , (b) o fator de potência 
de entrada PF e (c) a corrente média de entrada. 

6.4 O controlador de tensão CA monofásico da Figura 6.2a tem uma carga resistiva de 
R = 5 Q e a tensão de entrada éV s = 208 V (rms), 60 Hz. Se a potência desejada de saída 
for P 0 = 2 kW, calcular (a) o ângulo de disparo a e (b) o fator de potência de entrada PF. 

6.5 O controlador de tensão CA monofásico de onda completa da Figura 6.3a tem uma carga 
resistiva de R = 5 Q e a tensão de entrada é V s = 120 V (rms), 60 Hz. Os ângulos de 
disparo dos tiristores T\ e T 2 são iguais a ai = 0,2 = a = 2 tc/ 3. Determinar (a) a tensão 
eficaz de saída V 0 , (b) o fator de potência de entrada PF, (c) a corrente média dos tiristores 
Ia e (d) a corrente eficaz dos tiristores Ir. 

6.6 O controlador de tensão CA monofásico de onda completa da Figura 6.3a tem uma carga 
resistiva de R = 1,5 D e a tensão de entrada é V s = 120 V (rms), 60 Hz. Se a potência 
desejada de saída for P 0 = 7,5 kW, determinar (a) os ângulos de disparo dos tiristores T\ 
e T 2 , (b) a tensão eficaz de saída V 0/ (c) o fator de potência de entrada PF, (d) a corrente 
média dos tiristores Ia e (e) a corrente eficaz dos tiristores Ir. 

6.7 A carga de um controlador de tensão CA é resistiva com R = 1,5 Q. A tensão de entrada é 
Vs - 120 V (rms), 60 Hz. Plotar o fator de potência em função do ângulo de disparo para 
os controladores de monofásico de meia-onda e onda completa. 

6.8 O controlador monofásico de onda completa da Figura 6.6a alimenta uma carga RL. A 
tensão de entrada éV s = 120 V (rms) a 60 Hz. A carga é tal que L = 5 mH e R = 5 Q. Os 
ângulos de disparo dos tiristores T\ e T 2 são iguais a a = n/3. Determinar (a) o ângulo de 
condução do tiristor T\, 8; (b) a tensão eficaz de saída V 0 ; (c) a corrente eficaz dos tiristores 
Ir ; (d) a corrente eficaz de saída I 0 ; (e) a corrente média de um tiristor Ia) e (f) o fator de 
potência de entrada PF. 

6.9 O controlador monofásico de onda completa da Figura 6.6a alimenta uma carga Ri. A 
tensão de entrada é V s = 120 V a 60 Hz. Plotar o fator de potência em função do ângulo 
de disparo a, para (a) L = 5 mH e R — 5 JQ e (b) e L = 0 , R ~ 5 Q. 

6.10 O controlador trifásico unidirecional da Figura 6.7 alimenta uma carga resistiva conecta¬ 
da em estrela com R - 5 ü e a tensão de linha de entrada é 208 V (rms), 60 Hz. O ângulo 
de disparo éa = n/6. Determinar (a) a tensão de fase eficaz de saída V 0 , (b) a potência de 
entrada e (c) as expressões para a tensão de saída instantânea da fase a. 

6.11 O controlador trifásico unidirecional da Figura 6.7 alimenta uma carga resistiva conecta¬ 
da em triângulo com R = 2,5 Q e a tensão de linha de entrada é 208 V (rms), 60 Hz. Se a 
potência de saída desejada for P 0 = 12 kW, calcular (a) o ângulo de disparo a, (b) a tensão 
de fase eficaz de saída V 0 e (c) o fator de potência de entrada PF. 

6.12 O controlador trifásico unidirecional da Figura 6.7 alimenta uma carga resistiva conecta¬ 
da em estrela com R = 5 Qe tensão de linha de entrada de 208 V (rms), 60 Hz. O ângulo 
de disparo é a = 2 tc/ 3. Determinar (a) a tensão de fase eficaz de saída V 0 , (b) o fator de 
potência de entrada PF e (c) as expressões para a tensão instantânea de saída da fase a. 





Cap. 6 Controladores de tensão CA 


291 


6.13 Repetir o Problema 6.10 para o controlador trifásico bidirecional da Figura 6.12. 

6.14 Repetir o Problema 6.11 para o controlador trifásico bidirecional da Figura 6.12. 

6.15 Repetir o Problema 6.12 para o controlador trifásico bidirecional da Figura 6.12. 

6.16 O controlador trifásico bidirecional da Figura 6.12 alimenta uma carga conectada em 
estrela de R = 5 QeL = 10 mH. A tensão de linha de entrada é 208 V, 60 Hz. O ângulo de 
disparo é a = tc/2. Plotar a corrente de linha para o primeiro ciclo depois que o contro¬ 
lador for ligado. 

6.17 Um controlador de tensão CA trifásico alimenta uma carga resistiva conectada em estrela 
de R = 5 Q e a tensão de linha de entrada éV s = 208 V, 60 Hz. Plotar o fator de potência 
PF em função do ângulo de disparo a para (a) o controlador de meia-onda da Figura 6.7 
e (b) o controlador de onda completa da Figura 6.12. 

6.18 O controlador trifásico bidirecional conectado em triângulo da Figura 6.15 tem uma carga 
resistiva de R = 5 fl A tensão de linha é V s - 208 V, 60 Hz e o ângulo de disparo é 
a = 7c/3. Determinar (a) a tensão de fase eficaz de saída V 0/ (b) as expressões para as 
correntes instantâneas i a , iab e i ca , (c) a corrente eficaz de fase de saída l a b e a corrente eficaz 
de linha de saída I a , (d) o fator de potência de entrada PF, e (e) a corrente eficaz dos 
tiristores Ir. 

6.19 O circuito da Figura 6.18 é controlado como um variador de derivações síncrono. A tensão 
primária é 208 V, 60 Hz. As tensões secundárias são th = 120 V e h = 88 V. Se a 
resistência de carga for R = 5 Q e a tensão eficaz da carga 180 V, determinar (a) os ângulos 
de disparo dos tiristores Tj e Th, (b) a corrente eficaz dos tiristores Ti e T% (c) a corrente 
eficaz dos tiristores T 3 e T 4 e (d) o fator de potência de entrada PF. 

6.20 A tensão de entrada para o cicloconversor monofásico / monofásico da Figura 6.21a é 120 
V, 60 Hz. A resistência da carga é R = 2,5 D e a sua indutância L - 40 mH. A freqüência 
da tensão de saída é 20 Hz. Se o ângulo de disparo dos tiristores for a p = 2tc/4, deter¬ 
minar (a) a tensão eficaz de saída, (b) a corrente eficaz de cada tiristor e (c) o fator de 
potência de entrada PF. 

6.21 Repetir o Problema 6.20 se L = 0. 

6.22 Para o Problema 6.20, plotar o fator de potência em função do ângulo de disparo a. 

6.23 Repetir o Problema 6.20 para o cicloconversor trifásico /monofásico na Figura 6-23a, 
L = 0 . 

6.24 Repetir o Problema 6.20 se os ângulos de disparo forem gerados através de comparação 
de um sinal cossenoidal à freqüência da rede com um sinal senoidal de referência à 
freqüência de saída, como mostrado na Figura 6.25. 

6.25 Para o Problema 6.24, plotar o fator de potência de entrada em função do ângulo de 
disparo. 

6.26 O controlador de tensão CA monofásico de onda completa da Figura 6.5a controla a 
potência a partir de uma fonte de 208 V, 60 Hz para uma carga resistiva. A potência 
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máxima de saída desejada é 10 kW. Calcular (a) a especificação de máxima corrente eficaz 
do tiristor, (b) a especificação de máxima corrente média do tiristor e (c) a tensão máxima 
do tiristor. 

6.27 O controlador de tensão CA trifásico de onda completa da Figura 6.12 é utilizado para 
controlar a potência a partir de uma fonte de 2300 V, 60 Hz para uma carga resistiva 
conectada em triângulo. A potência máxima de saída desejada é de 100 kW. Calcular (a) a 
especificação de máxima corrente eficaz dos tiristores 7rm, (b) a especificação de máxima 
corrente média dos tiristores Iam e (c) o valor máximo da tensão dos tiristores V p . 

6.28 O controlador monofásico de onda completa da Figura 6.6a controla a potência para uma 
carga RL e a fonte de tensão é de 208 V, 60 Hz. A carga éR = 5QeL = 6,5 mH. (a) 
Determinar o valor eficaz do terceiro harmônico da corrente, (b) Se um capacitor for 
conectado à carga, calcular o valor da capacitância para reduzir a corrente de terceiro 
harmônico na carga a 5% da corrente de carga, a = n/3. (c) Utilizar o PSpice para plotar 
a tensão de saída e a corrente de carga e para calcular a distorção harmônica total (THD) 
da tensão e corrente de saída e o fator de potência de entrada (PF) com e sem a capacitân¬ 
cia de filtro de saída da letra (b). 




MAKRON 

Books 

Capítulo 7 


Técnicas de 

Comutação de Tiristores 




7.1 INTRODUÇÃO 

Um tiristor normalmente é disparado através da aplicação de um pulso de sinal no 
gatilho. Quando o tiristor está no modo de condução, sua queda de tensão é pequena, 
variando de 0,25 a 2 V, e será desprezada neste capítulo. Uma vez que o tiristor é 
disparado e os requisitos de saída são satisfeitos, usualmente é necessário desligá-lo. 
Desligar ou cortar significa que a condução direta do tiristor tem de cessar e a reaplicação 
de uma tensão positiva ao anodo sem a aplicação de sinal no gatilho não causará fluxo 
de corrente. Comutação é o processo de desligamento ou corte de um tiristor, e ele 
normalmente causa a transferência do fluxo de corrente para outras partes do circuito. 
Um circuito de comutação em geral utiliza componentes adicionais para conseguir o 
desligamento. Com o desenvolvimento dos tiristores, muitos circuitos de comutação 
também foram desenvolvidos e o objetivo de todos eles é reduzir o processo de desliga¬ 
mento dos tiristores. 

Com a disponibilidade dos dispositivos semicondutores de potência de alta 
velocidade, tais como transistores de potência, GTOs e IGBTs, os circuitos com tiristores 
são relativamente menos utilizados em conversores de potência. Entretanto, os tiristores 
têm um papel fundamental em aplicações de correntes e tensões elevadas, geralmente 
acima de 500 A e 1 kV. As técnicas de comutação utilizam a ressonância LC (ou circuitos 
RLC subamortecidos) para forçar a corrente e/ou a tensão de um tiristor a zero, cortando 
dessa forma o dispositivo. 

A eletrônica de potência utiliza dispositivos semicondutores como chaves para 
"ligar" e "desligar" a energia para uma carga. Situações similares aos circuitos de comu¬ 
tação normalmente ocorrem em muitos circuitos de eletrônica de potência. O estudo das 
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técnicas de comutação exibe as formas de onda de tensão e corrente transitórias dos 
circuitos LC sob várias condições. Ele auxilia na compreensão do fenômeno transitório 
CC sob condições de chaveamento. 

Há várias técnicas para se comutar um tiristor; no entanto, elas podem ser 
classificadas, geralmente, em dois tipos: 

1. comutação natural; 

2. comutação forçada. 

7.2 COMUTAÇÃO NATURAL 

Quando a tensão da fonte (ou de entrada) é CA, a corrente do tiristor passa naturalmente 
por zero e uma tensão reversa aparece sobre ele. O dispositivo é então automaticamente 
desligado devido ao comportamento natural da fonte de tensão. Isso é conhecido como 
comutação natural, comutação pela linha ou pela rede. Na prática, o tiristor é disparado de 
maneira síncrona com a passagem pelo zero da tensão positiva de entrada em todo o 
ciclo, a fim de fornecer um controle contínuo de potência. Esse tipo de comutação é 
aplicado aos controladores de tensão CA, retificadores de fase controlada e cicloconver- 
sores. A Figura 7.1a mostra o arranjo do circuito para a comutação natural e a Figura 7.b, 
as formas de onda de tensão e corrente com um ângulo de disparo a = 0. O ângulo de 
disparo a é definido como o ângulo entre a passagem da tensão de entrada pelo zero e o 
instante em que o tiristor é disparado. 


Figura 7.1 

Comutação 
natural para o 
tiristor. 



7.3 COMUTAÇÃO FORÇADA 

Em alguns circuitos tiristorizados, a tensão de entrada é CC e a corrente direta do tiristor 
é forçada a zero através de um circuito adicional, chamado circuito de comutação, para 
desligar o tiristor. Essa técnica é chamada comutação forçada e normalmente é aplicada a 
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conversores CC-CC ( choppers) e conversores CC-CA (inversores). A comutação forçada 
de um tiristor pode ser conseguida através de sete maneiras, que podem ser classificadas 
como: 

1. autocomutação; 

2. comutação por impulso; 

3. comutação por pulso ressonante; 

4. comutação complementar; 

5. comutação por pulso externo; 

6. comutação do lado da carga; 

7. comutação do lado da linha. 

Essa classificação de comutações forçadas é baseada no arranjo dos compo¬ 
nentes do circuito de comutação e na maneira pela qual a corrente de um tiristor é 
forçada a zero. O circuito de comutação normalmente consiste de um capacitor, um 
indutor e um ou mais tiristores e diodos. 


7.3.1 Autocomutação 

Nesse tipo de comutação um tiristor é desligado devido às características naturais do 
circuito. Considerar o circuito na Figura 7.2a supondo que o capacitor esteja inicialmente 
descarregado. Quando o tiristor T\ é disparado, a corrente de carga i é dada por 

Vs = VL + v c = L ^ + ~ f i dt + v(t = 0) (7.1) 


Com as condições iniciais v c (t = 0) = 0 e i(t = 0) = 0, a solução da Eq. (7.1) (que é 
obtida no Apêndice D, Seção D.3) dá a corrente de carga i como 


m - F s 



sen co mt 


(7.2) 


e a tensão no capacitor como 


Vc(t) — Vs(l — COS CO mt) (7.3) 

onde co m = 1AÍLC . Após o tempo t =* = k VLC, a corrente de carga torna-se zero e o 

tiristor T\ se desliga. Uma vez que o tiristor T\ é disparado, há um atraso de íq segundos 
antes de ele ser desligado, sendo que íq pode ser chamado tempo de comutação do circuito. 
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Esse método de desligamento do tiristor é chamado autocomutação e diz-se que o tiristor 
T 1 é autocomutado. Quando a corrente do circuito cai a zero, o capacitor é carregado 
para 2V S . As formas de onda são mostradas na Figura 7.2b. 


Figura 7.2 

Circuito de 
autocomuta ção. 



(a) Circuito (b) Formas de onda 


A Figura 7.3a mostra um circuito típico no qual o capacitor tem uma tensão 
inicial de - V 0 . Quando o tiristor Tj for disparado, a corrente que fluirá pelo circuito será 
dada por 


L A + ~ í idt + Vc(t = 0) = 0 (7.4) 

dt C J 

Com a tensão inicial v c (t = 0) = - Vq e i(t = 0) = 0, a Eq. (7.4) dá a corrente do capacitor 
como 


i(t) = Vo 



(úm t 


(7.5) 


e a tensão no capacitor como 


v c (t) = - Vo cosc úmt (7-6) 

Após o tempo t = t r = to = n VTC, a corrente torna-se zero e a tensão no capacitor é 
invertida para Vo- 6) t r é chamado tempo de inversão. As formas de onda são mostradas na 
Figura 7.3b. 
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v c (t = to) = V c = Vs + lm 



= Vs + AV 


(7.7) 


onde Al/ é a sobretensão do capacitor e depende da corrente inicial do indutor I m , que é, na maioria 
dos casos, a corrente de carga. A Figura 7.4 mostra um circuito equivalente típico durante o 
processo de comutação. Para C = 50 pF, L - 10 pH, V s = 200 V e l m — 250 A, Al/ = 111,8 V, 
l/c = 200 + 111,8 = 311,8 Ve to = 35,12 ps. As formas de onda de tensão e corrente são mostradas 
na Figura 7.5. 


Figura 7.5 

Formas de onda 
de tensão e 
corrente. 



7.3.2 Comutação por Impulso 

Um circuito comutado por impulso é mostrado na Figura 7.6. Supõe-se que o capacitor 
esteja inicialmente carregado com uma tensão de — Vq, com a polaridade mostrada. 

Supor que o tiristor Ti esteja inicialmente conduzindo uma corrente de carga de 
I m . Quando o tiristor auxiliar T 2 for disparado, T ;1 será reversamente polarizado pela 
tensão do capacitor e Tj será desligado. O fluxo da corrente através do tiristor T\ cessará 
e o capacitor conduzirá a corrente de carga. O capacitor descarregará de - Vo e então 
carregará para a tensão CC de entrada V s quando a corrente nele cair a zero e o tiristor 
T 2 desligar. A inversão de carga no capacitor de Vo (= Vs) a - Vq é então feita pelo 
disparo do tiristor T 3 . O tiristor T 3 é autocomutado de forma similar ao circuito da 
Figura 7.3. 

O circuito equivalente durante o período de comutação é mostrado na Figura 
7.7a. As tensões do tiristor e do capacitor são mostradas na Figura 7.7b. O tempo 
necessário para o capacitor descarregar de - Vq a zero é chamado tempo de desligamento do 
circuito - t Q ff, e tem de ser maior que o tempo de comutação do tiristor, tq. O t Q ff também 
é chamado tempo disponível para a comutação ou o bloqueio. O tempo de descarga depende¬ 
rá da corrente de carga; supondo que essa seja constante, com o valor de l m , t Q é dado por 
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Figura 7.6 

Circuito 
comutado por 
impulso. 


(7.8) 



(a) Circuito 



Figura 7.7 

Circuito 
equivalente e 
formas de onda. 


Como uma tensão reversa de Vq é aplicada sobre o tiristor Tj imediatamente 
após o disparo do tiristor T^ f essa técnica é conhecida como comutação por tensão. Devido 
ao uso do tiristor auxiliar T 2 , esse tipo de comutação é também chamado comutação 
auxiliar. O tiristor T\ é às vezes conhecido como tiristor principal por conduzir a corrente 
de carga. 


Pode-se perceber, a partir da Eq. (7.8), que o tempo de desligamento do circuito 
*off é inversamente proporcional à corrente de carga; e com um valor de carga muito 
pequeno (ou baixa corrente de carga) o tempo de desligamento será grande. Por outro 
lado, com uma corrente de carga elevada, o tempo de desligamento será pequeno. Em 
um circuito de comutação ideal, o tempo de desligamento deve ser independente da 
corrente de carga a fim de garantir a comutação do tiristor Tp A descarga do capacitor 
pode ser acelerada conectando-se um diodo D\ e um indutor L\ em antiparalelo com o 
tiristor principal, como mostrado na Figura 7.8; isso é ilustrado no Exemplo 7.3. 
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Figura 7.8 

Circuito 
comutado por 
impulso com 
recarga acelerada. 



Exemplo 7.2 

Um circuito tiristorizado comutado por impulso é mostrado na Figura 7.9. Determinar o tempo de 
comutação disponível do circuito se V s = 200 V, R = 10 Q, C = 5 pF e Vq - V s . 


Figura 7.9 

Circuito 
comutado por 
impulso, com 
carga resisti va. 



Solução: O circuito equivalente durante o período de comutação é mostrado na Figura 
7.10. A tensão sobre o capacitor de comutação é dada por 

Vc = £ J idt + v c (t = 0) 

Vs = Vc + Ri 

A solução dessas equações com a tensão inicial de v c (t = 0) = - Vo = - V$ dá a tensão no capacitor 
como 


Vc(t) = Vs{l - 2e~ t/RC ) 

O tempo de comutação t 0 ff, que pode ser encontrado se a condição v c (t = íoff) = 0 for satisfeita, é 
resolvido como 


Íoff = RCln(2) 


Para R = 10 Q e C = 5 pF, f 0 ff = 34,7 ps. 
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Figura 7.10 
Circuito 

equivalente para 
o Exemplo 3.2. 


Exemplo 7.3 

O circuito de comutação da Figura 7.8 tem capacitância C = 20 pF e indutor de descarga 
Li = 25 pH. A tensão inicial do capacitor é igual à tensão de entrada. Isto é, Vo = V s = 200 V. Se a 
corrente de carga, I m , varia entre 50 e 200 A, determinar as variações do tempo de comutação do 
circuito, íoff. 

Solução: O circuito equivalente durante o período de comutação é mostrado na Figura 
7.11. As equações são 


i c — i + I m 

Vc = ” J icdt + Vc(t = 0) 


= - Lí 



d ic 
dt 


As condições iniciais são i c (t = 0) = l m e v c (t = 0) = - V 0 = - V s . As soluções dessas equações dão 
a corrente do capacitor (do Apêndice D, Seção D.3) como 


ic(t ) = Vo 



sencoif + 


cos coi t 


A tensão sobre o capacitor é expressa como 


V c (t) = Im 



sen o)i t 


Vo cos 0)1 1 


(7.9) 


onde o)i = 1/xLiC. O tempo de comutação do circuito ou o tempo disponível é obtido a partir da 
condição v c (t = í Q ff) = 0, e resolvido como 


íoff — vCLi tan 


-1 





(7.10) 
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Para C = 20 pF, L\ = 25 (llH, V 0 = 200 V e l m = 50 A, t 0 ff = 29,0 ps. Para C = 20 pF, Li = 25 pH, 
T/ 0 = 200 V e lm = 100 A, í G ff = 23,7 ps. Para C = 20 pF, Li = 25 pH, Vo = 200 V e l m = 200 A, 
foff = 16,3 ps. 

Notas: À medida que a corrente de carga aumenta de 50 a 200 A, o tempo de comutação 
diminui de 29 ps para 16,3 ps. A utilização de um diodo extra torna o tempo de comutação menos 
dependente da carga. 


Figura 7.11 
Circuito 

equivalente para 
o Exemplo 3.3. 


Di 


lm 

- rYY'0 -- 

i 

O -►- 1 

V 0 = V S “= 
+ 

V s 

= c 

V 0 (t) 

lm 

O ... 

1 2 


Carga 


7.3.3 Comutação por Pulso Ressonante 

A comutação por pulso ressonante pode ser explicada através da Figura 7.12a. A Figura 
7.12b mostra as formas de onda para a corrente e a tensão no capacitor. O capacitor é 
inicialmente carregado com a polaridade mostrada e o tiristor T} está no modo de 
condução, sendo sua corrente de carga igual a l m . 

Quando o tiristor de comutação T 2 é disparado, um circuito ressonante é 
formado por L, C, Tj e T 2 . A corrente ressonante pode ser obtida como 


e a tensão do capacitor é 


i(t) = 



sen co m t 


= íp sen (ú m t 


(7.11) 


Vc(t ) = - Vo COS CO mt 


(7.12) 


em que I p é o valor máximo (de pico) permissível da corrente ressonante. 

Devido à corrente ressonante, a corrente direta do tiristor T\ é reduzida a zero 
em t m t\, quando a corrente ressonante se iguala à corrente de carga I m . O tempo t\ tem 
de satisfazer à condição i(t = f a ) » l m na Eq. (7.11), sendo encontrado como 

t\ - VLC sen~ ] 



(7.13) 
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O valor correspondente da tensão no capacitor é 

Vc(t = ti) = - Vl = - Vo COS COm t\ (7.14) 

A corrente através do tiristor Tj cessará seu fluxo e o capacitor recarregará a 
uma taxa determinada pela corrente de carga I m . O capacitor descarregará de - V\ a 
zero e então sua tensão aumentará até o valor da fonte CC, V s , caso no qual o diodo 
D m iniciará sua condução e uma situação similar à do circuito da Figura 7.4 existirá 
com um tempo de duração de £q. Isso é mostrado na Figura 7.12b. A energia armaze¬ 
nada no indutor L devido ao pico de corrente de carga l m é transferida ao capacitor 
levando-o a uma carga excessiva (ou sobrecarga), sendo o valor dessa tensão no 
capacitor Vq calculada a partir da Eq. (7.7). A tensão do capacitor é invertida a partir 
de V c (= Vq) para - Vq, disparando-se Tq, que é autocomutado de maneira similar ao 
circuito da Figura 7.3. Esse circuito pode não ser estável devido ao crescimento da 
energia no capacitor de comutação. 

O circuito equivalente para o período de carga é similar ao da Figura 7.7a. A 
partir da Eq. (7.8), o tempo de comutação é 

Íoff = C , Vl (7.15) 

lm 

Vamos definir um parâmetro x que seja a relação do valor máximo da corrente ressonan¬ 
te Ip para o valor máximo da corrente 

x = 


I m . Então: 


k 


im 


Vq .ÍC 

Im ' L 


(7.16) 



O 


(a) Circuito 



Figura 7.12 

Comutação por 
pulso ressonante. 


Para reduzir a corrente direta de Tj para zero, o valor de x tem de ser maior que 1,0. Na 
prática, o valor de L e C são escolhidos de tal maneira que x = 1,5. O valor de t\ na Eq. 
(7.13) normalmente é pequeno e V\ ~ Vq. O valor de t Q ff obtido a partir da Eq. (7.15) deve 
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ser aproximadamente igual àquele obtido a partir da Eq. (7.8). No instante de tempo ^ a 
corrente do capacitor cai para a corrente de carga l m . Durante o período de tempo t c , o 
capacitor C descarrega e carrega para a tensão de alimentação V s . Durante o tempo to, a 
energia armazenada no indutor L é devolvida ao capacitor C, levando-o a sobrecarregar- 
se em relação à tensão de alimentação V s . 

Devido ao fato de um pulso ressonante de corrente ser utilizado para reduzir a 
corrente direta do tiristor T\ a zero, esse tipo de comutação é também conhecido como 
comutação por corrente . Pode-se notar a partir da Eq. (7.15) que o tempo de comutação do 
circuito t Q ff é também dependente da corrente de carga. A descarga da tensão do capaci¬ 
tor pode ser acelerada pela conexão do diodo D 2 , como mostrado na Figura 7.13a. 
Entretanto, uma vez que a corrente do tiristor T\ seja reduzida a zero, a tensão reversa 
que aparece sobre ele é a queda de tensão direta do diodo D 2 , que é pequena. Isso tornará 
lento o processo de recuperação do tiristor, sendo necessário fornecer um tempo de 
polarização reversa maior que no caso de o diodo D 2 não estar presente. A corrente no 
capacitor i c (t) e a tensão nele v c (t) são mostradas na Figura 7.13b. 


Exemplo 7.4 

O circuito de comutação por pulso ressonante da Figura 7.12a tem capacitância C = 30 pF e 
indutância L = 4 pH. A tensão inicial do capacitor é Po = 200 V. Determinar o tempo de comuta¬ 
ção toff do circuito se a corrente de carga I m for (a) 250 A e (b) 50 A. 

Solução: (a) I m = 250 A. A partir da Eq. (7.13), 


ti - a/ 4 x 30 sen 



= 5,192 ps 


co m — -'\ ffJc — 91287,1 rad/s e 007 ?? £1 


0,474 rad 


A partir da Eq. (7.14), V\ = 200 cos (0,474 rad) = 177,95 V e, a partir da Eq. (7.15), 


177 95 

t°ff = 30 x = 21,35 ps 


(b) I m = 50 A. 

Exemplo 7.5 

Repetir o Exemplo 7.4 se um diodo em antiparalelo D 2 for conectado ao tiristor T\ como mostrado 
na Figura 7.13a. 

Solução: (a) I m = 250 A. Quando o tiristor Ti for disparado, um pulso ressonante de 
corrente fluirá através do capacitor e a corrente direta do tiristor T 1 será reduzida a zero no 
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instante t = t\ = 5,192 ps. A corrente no capacitor i c (f) nesse instante será igual à corrente de carga 
I m - 250 A. Após a corrente de T\ ser reduzida a zero, a oscilação ressonante continua através do 
diodo D 2 até que a corrente ressonante caia de volta ao nível da corrente de carga no instante t 2 . 
Isso é mostrado na Figura 7.13b. 

1 2 = tcVlC - t\ = ?W4 x 30 - 5,192 = 29,22 ^is 

co m = 91287,1 rad/s e C0mÍ2 = 2,667 rad 

A partir da Eq. (7.14), a tensão no capacitor em t = tié 

v c (t = tí) = V 2 = -200 cos (2,667 rad) = 177,9V 


D2 




Figura 7.13 

Comutação por 
pulso ressonante 
com diodo de 
aceleração. 


O tempo de polarização reversa de T i é 

foff = ti - t\ = 29,22 - 5,192 = 24,03 ps 


(b) Im = 50 A. 

h = 1,0014 ps 

t 2 = n ^LC - h = n li x 30 - 1,0014= 33,41 (is 
(ü m = 91.287,1 rad/s e co m f 2 = 3,05 rad 
A tensão no capacitor em t = f 2 é 

v c (t = t 2 ) = V 2 = ~ 200 cos (3,05 rad) = 199,1 V 


O tempo de polarização reversa do tiristor T\ é 
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toff = h - t\ = 33,41 - 1,0014 = 32,41 ps 

Nota: Pode-se perceber pela comparação dos tempos de polarização reversa com aqueles 
do Exemplo 7.4, que a adição de um diodo faz com que t q seja menos dependente das variações da 
corrente de carga. Entretanto, para uma corrente de carga mais elevada (por exemplo l m = 250 A), 
toff no Exemplo 7.4 é menor que o do Exemplo 7.5. 


7.3.4 Comutação Complementar 

A comutação complementar é utilizada para transferir a corrente entre duas cargas e tal 
arranjo é mostrado na Figura 7.14. O disparo de um tiristor comuta o outro. 

Quando o tiristor T\ é disparado, a carga Rj é conectada à tensão de alimenta¬ 
ção, V s , e ao mesmo tempo o capacitor C é carregado com V s através da outra carga, R 2 . 
A polaridade do capacitor C é como mostrado na Figura 7.14. Quando o tiristor T 2 é 
disparado, o capacitor é então colocado sobre o tiristor T\ e a carga R 2 é conectada à 
tensão de alimentação V s . Ti é reversamente polarizado e desligado pela comutação por 
impulso. Uma vez que o tiristor T\ é desligado, a tensão do capacitor é invertida para 
- V s através de R\, T 2 e da fonte de alimentação. Se o tiristor Tj for disparado novamente, 
o tiristor T 2 será desligado e o ciclo repetido. Normalmente os dois tiristores conduzem 
com intervalos de tempos iguais. As formas de onda para as tensões e correntes são 
mostradas na Figura 7.15 para Ri — R 2 = R. Como cada tiristor é comutado devido a 
uma comutação por impulso, esse tipo de comutação é às vezes conhecido como comuta¬ 
ção por impulso complementar . 


Figura 7.14 

Circuito de 
comutação 
complementar. 



Exemplo 7.6 

O circuito da Figura 7.14 tem resistências de carga de Ri = R 2 = R = 5 lQ, capacitância 
C = 10 juF e tensão de alimentação V s = 100 V. Determinar o tempo de comutação do circuito, t 0 ff. 

Solução: Supondo que o capacitor seja carregado com a tensão de alimentação V s na 
comutação anterior de um tiristor complementar, o circuito equivalente durante o período de 
comutação é similar ao da Figura 7.10. A corrente através do capacitor é dada por 

Vs = q J i d t + Vc(t — 0 ) + Ri 
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Com v c (t = 0) = - Vo = - V s , a solução dessa equação dá a corrente no capacitor i como 


m = 


2V S 

~K" 


e “ t/RC 


A tensão no capacitor é obtida como 


Vc(t) = V s (l - 2e~ t/RC ) 

O tempo de comutação t Q ff pode ser encontrado se a condição v c (t = tq) = 0 for satisfeita, sendo 
resolvido como 


foff = ln(2) 


Para R - 5 Í2 e C = 10 jllF, í 0 ff = 34,7 ps 



Figura 7.15 

Formas de onda 
para o circuito da 
Figura 7.14. 
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7.3.5 Comutação por Pulso Externo 

Um pulso de corrente é obtido a partir de uma tensão externa para comutar um tiristor 
em condução. A Figura 7.16 mostra um circuito com tiristor utilizando comutação por 
pulso externo e duas fontes de alimentação. V s é â tensão da fonte de alimentação 
principal e 1 / a tensão da fonte auxiliar. 

Se o tiristor T 3 for disparado, o capacitor carregará a partir da fonte auxiliar. 
Supondo que o capacitor esteja inicialmente descarregado, um pulso de corrente resso¬ 
nante de valor máximo (pico) V ^C/L, que é similar ao circuito na Figura 7.2, fluirá 
através de T 3 e o capacitor será carregado com 2 V. Se o tiristor T 3 estiver conduzindo e 
uma corrente de carga for fornecida a partir da fonte de alimentação principal V s , o 
disparo do tiristor T 2 aplicará uma tensão reversa de V s - 2 V sobre o tiristor Tp e este 
será comutado. Uma vez que Ti seja comutado, o capacitor descarregará através da carga 
a uma taxa determinada pela amplitude da corrente de carga l m . 


Figura 7.16 

Comutação por 
pulso externo. 


Ti T 2 

^_ IteJ _„_. 

1 _ 

D m z 

O- i 

b l m ’ 
1-' 

' + 

p M - O 

é 

1 0 

_i _ .. 

Carga 2 Vjr | 

L 



7.3.6 Comutação do Lado da Carga 

Na comutação do lado da carga, a carga forma um circuito em série com o capacitor; e a 
descarga e recarga do capacitor são feitas via carga. A performance do circuito de 
comutação do lado da carga depende da carga e além disso o circuito de comutação não 
pode ser testado sem a conexão desta. As Figuras 7.6, 7.8, 7.12 e 7.13 são exemplos de 
comutação do lado da carga. 


7.3.7 Comutação do Lado da Linha 

Nesse tipo de comutação, a descarga e a recarga do capacitor não são conseguidas 
através da carga e o circuito de comutação pode ser testado sem a conexão desta. A 
Figura 7.17 mostra tal circuito. 

Quando o tiristor T 2 é disparado, o capacitor C é carregado para 2V S e T 2 é 
autocomutado de maneira similar ao circuito da Figura 7.2. O tiristor T 3 é disparado para 
inverter a tensão do capacitor para - 2V S e T 3 também é autocomutado. Supondo que o 
tiristor Tj esteja conduzindo uma corrente de carga de I m , o tiristor T 2 é disparado para 
comutar T\. O disparo do tiristor T 2 polarizará diretamente o diodo D m e aplicará uma 
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tensão reversa de 2V S sobre 7\; e este será comutado. A descarga e recarga do capacitor 
será feita através da fonte de alimentação. A conexão da carga não é necessária para 
testar o circuito de comutação. 




Figura 7.17 

Circuito de 
comutação do 
lado da linha. 


O indutor L conduz a corrente de carga I m e o circuito equivalente durante o 
período de comutação é mostrado na Figura 7.18. A corrente do capacitor é expressa (a 
partir do Apêndice D) como 


V S = L f t + ^ jidt + v c (t = 0) 


(7.17) 


com as condições iniciais i(t = 0) = l m e v c (t = 0) = -2V S . A solução da Eq. (7.17) dá a 
corrente e a tensão no capacitor como 


i (t ) — Im COS CO mt + 3 Vs 



sen (ú m t 


(7.18) 


e 



sencümf - 3Vs cos oo m t + V s 


^c(f) — Im 


(7.19) 
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onde 


co m - ^ 


Figura 7.18 

Circuito equivalente 
durante o período de 
comutação. 


L i(t) 


0-ry-y^O-»-| 

§ 

+ , 


m — 



2V S ^ 

r c 


V s 


v c (t) 

O- 

- 



O tempo de comutação do circuito t 0 ff é obtido a partir da condição v c (t 
(7.19) e resolvido após a simplificação como 


toff) = OdaEq. 


f 0 ff = VlcT 


tan 1 3x - sen 1 


x 


^9x 2 + 1 


(7.20) 


onde 


x 




(7.21) 


O tempo de condução do tiristor T 2 , que pode ser encontrado a partir da condição 
i(t = t\) = 0 da Eq. (7.18), é dado por 


t\ = -CLC tan^ 1 d = VLC 
3x 


71 - tan 


-1 _L 
3x 


(7.22) 


v y 

Sob condições sem carga, J m = 0 e x é infinito. A Eq. (7.19) dá t Q ff como 


toff = VlcT cos -1 i = 1,231 VLC 
2/ 


e 


fi = tüVlc 


( 7 . 23 ) 
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Nota: Se l m = 0 e t\ = n^ÍLC, a tensão do capacitor na Eq. (7.19) torna-se 
v c (t = tj) = Vq = 4 V s e haverá crescimento contínuo da tensão do capacitor. Para limitar 
o sobrecarregamento do capacitor, o indutor L normalmente é substituído por um 
transformador e um diodo de recuperação de energia, como mostrado na Figura 7.17b. 


7.4 PROJETOS DE CIRCUITOS DE COMUTAÇÃO 

O projeto de circuitos de comutação requer a determinação dos valores do capacitor C e 
do indutor L. Para o circuito de comutação por impulso da Figura 7.6, o valor do 
capacitor C é calculado a partir da Eq. (7.8) e o indutor de inversão L r é determinado a 
partir da máxima corrente reversa permissível da Eq. (7.5). Para o circuito da Figura 7.8, 
os requisitos de tempo de comutação t Q ff da Eq. (7.10) podem ser satisfeitos escolhendo- 
se tanto C quanto L\. 

Para o circuito de comutação por pulso ressonante da Figura 7.12, os valores de 
L e C podem ser calculados a partir das Eqs. (7.15) e (7.16). Nas Eqs. (7.14) e (7.15) Vo e 
V\ também dependem de L e C como na Eq. (7.7). 

Exemplo 7.7 

Para o circuito comutado por impulso da Figura 7.6, determinar os valores do capacitor C e 
indutor de inversão L r se a tensão de alimentação for V s = 200 V, a corrente de carga I m = 100 A, 
o tempo de comutação t 0 (f = 20 ps e o pico da corrente de inversão limitado a 140% de I m . 

Solução: Vo = V s = 200 V. A partir da Eq. (7.8), C = 100 x 20/200 = 10 pF. A partir da 
Eq. (7.5), a corrente ressonante de pico é 1,4 x 100 = 140 = V s VC/L r = 200 Vl0/L r , que dá 
Lr = 20,4 pH . 


Exemplo 7.8 

Para o circuito de comutação ressonante da Figura 7.13, determinar os valores ótimos de C e L de 
tal forma que ocorram perdas mínimas de energia durante o período de comutação, se I m = 350 A, 
Vo = 200 V e toíí = 20 ps. 

Solução: Substituindo a Eq. (7.16) na Eq. (7.13), o tempo necessário para a corrente do 
capacitor crescer até o nível da corrente máxima de carga l m é dado por 

t\ = a/lc" sen -1 - 


x 


(7.24) 
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onde x = l p /I m = (Vo/Im) 'IC/L. A partir da Figura 7.13b, o tempo de polarização reversa dispo¬ 
nível ou tempo de comutação t Q ff é 


toíf = ti - h = n \lhe - 2t\ = VLC 


í 


71-2 sen 


-1 1 


A partir da Eq. (7.11), a corrente ressonante de pico é 



Definindo uma função Fi(x) tal que 


F lW = 


f off 

Vlc ~ 


jt-2 sen 


-1 1 


(7.25) 


(7.26) 


(7.27) 


A energia na comutação pode ser expressa como 

W = 0,5 CVo 2 = 0,5LJ p 2 (7.28) 

A substituição do valor de lp da Eq. (7.26) dá 

W = 0,5 VLC Vo I p 

Substituindo o valor de a ÍLC a partir da Eq. (7.27), tem-se 

W = 0,57o Irn PA = 0,57ox/m VLC (7.29) 

FlW 

Definindo uma outra função F 2 (x) tal que 


F2(X) = 


w 

Volmtoff 


X 

2Fi(x) 


x_ 

2 [71 - 2sen(l/x)] 


(7.30) 


Pode ser demonstrado matematicamente ou através de plotagem de F 2 (x) em função de x que 
F 2 (x) se torna mínimo quando x = 1,5. A Tabela 7.1 mostra os valores de F 2 (x) em função de x. Para 
x = 1,5, a Tabela 7.1 dáFi(x) = 1,6821375 e F 2 (x) = 0,4458613. 
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Tabela 7.1 F 2 (x) VERSUS x 

X 

FstW 

h(x) 

1,2 

0,5122202 

1,1713712 

1,3 

0,4688672 

1,3863201 

1,4 

0,4515002 

1,5384548 

1,5 

0,4458613 

1,6821375 

1,6 

0,4465956 

1,7913298 

1,7 

0,4512052 

1,8838431 

1,8 

0,4583579 

1,9625311 


Substituindo x = 1,5 nas Eqs. (7.25) e (7.16), obtém-se 

toff = 1,682 VIC 


e 


- - rl E 


Resolvendo-as, os valores ótimos de L e C são 


L = 0,398 toíí V ° 

lm 

(7.31) 

C = 0,8917 ío f/ m 

Vo 

(7.32) 


Para I m = 350 A, Vo = 200 V e t 0 ff = 20 ps, 

L = 0,398 x 20 x = 6,4 líH 
350 

e 

350 

C = 0,8917 x 20 x = 31,2 nF 

Nota : Devido ao diodo de comutação sobre a carga, como mostrado nas Figuras 7.12a e 
7.13a, o capacitor terá um sobrecarregamento por causa da energia armazenada no indutor L. A 
tensão do capacitor Vo, que dependerá dos valores de L e C, pode ser determinada a partir da Eq. 
(7.7). Nesse caso, as Eqs. (7.31) e (7.32) devem ser resolvidas para os valores de L e C. 
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Exemplo 7.9 

Um diodo de comutação é conectado à saída, como mostrado na Figura 7.12a, e o capacitor terá 
uma sobrecarga devido à energia armazenada no indutor L. Determinar os valores de L e C. Os 
dados são: V s = 200 V, I m = 350 A, t 0 ff = 20 ps e x = 1,5. 

Solução: A substituição da Eq. (7.7) na Eq. (7.16) dá x = ( V s /Im ) VC/L + 1. A substitui¬ 
ção das Eqs. (7.7), (7.13) e (7.14) na Eq. (7.15) dá 


íoff 


V S C 

Im 


+ <LC 



í -11) 

COS 

sen 


X 

- 

V / 


Os valores de C e L podem ser encontrados a partir dessas duas equações para valores conhecidos 
de x e foff. Os resultados são L = 20,4 pH e C = 15,65 pF. 


Exemplo 7.10 

Repetir o Exemplo 7.9 para o circuito da Figura 7.13. 

Solução: A partir da Eq. (7.25), f 0 ff = <LC [n - 2 sen \l/x)]. A partir das Eqs. (7.7) e 
(7.16), x = (Vs/Im)'[C/L + 1. Os valores deLeC são encontrados a partir dessas duas equações 
para valores conhecidos de x e f 0 ff como C = 10,4 pF e L = 13,59 pH. 


7.5 SWtODELÃMENTO SP1CE PARA O TSRISTOR CC 

Um tiristor CC pode ser modelado por um diodo e uma chave controlada por tensão, 
como mostrado na Figura 7.19. A chave é controlada pela tensão de gatilho v g . Os 
parâmetros do diodo podem ser ajustados para dar a queda de tensão requerida e o 
tempo de recuperação reversa do tiristor. Supor que os parâmetros do modelo PSpice do 
diodo são IS=lE-25, BV=1000V e os parâmetros da chave são RON=0.1, ROFF=10E+6, 
VON=10V, VOFF-5V. 

Esse modelo pode ser utilizado como um subcircuito. A definição do subcircui- 
to para o modelo de tiristor CC, DCSCR pode ser descrita como se segue: 


* Subcircuit for de thyristor model 
. SUBCKT DCSCR 1 2 


3 


4 


* model anode cathode 

* name 

DT 5 2 DMOD 

ST 1 5 3 4 SMOD 

.MODEL DMOD D(IS=lE-25 BV=1000V) 
.MODEL SMOD VSWITCH (RON = 0.1 ROFF= 1 
.ENDS DCSCR 


tcontrol -control 
voltage voltage 
; Switch diode 
; Switch 

; Diode model parameters 
0E+ 6 VON=l0V VOFF = 5V) 

; Ends subcircuit defini tion 









Cap. 7 Técnicas de comutação de tiristores 


315 


1 

O Anodo 

Gatilho V ■•■■■■.-y* 

c/ / 

^ O Cátodo 
2 

(a) 



Figura 7.19 

Modelo SPICE do 
tiristor CC. 


Exemplo 7.11 

Os parâmetros do circuito de comutação por pulso ressonante da Figura 7.13a são: tensão de 
alimentação V s = 200 V, capacitor de comutação C = 31,2pF, indutância de comutação 
L = 6,4 pH, resistência de carga R m = 0,5 Q e indutância de carga L m = 5 pH. Se o tiristor for 
modelado pelo circuito da Figura 7.19, utilizar o PSpice para plotar (a) a tensão do capacitor v Cr 
(b) a corrente do capacitor i c e (c) a corrente de carga ii. A freqüência de chaveamento é 
fc — 1 kHz e o tempo de condução do tiristor Ti é de 40%. 


Solução: O circuito de comutação por pulso ressonante para a simulação PSpice é 
mostrado na Figura 7.20a. As tensões de controle V g i, V g i e para os tiristores são mostradas na 
Figura 7.20b. A listagem do arquivo do circuito é como se segue: 


Example 

7-11 

Resonant Pulse Chopper 



VS 

1 

0 


DC 200V 



Vgl 

7 

0 


PULSE 

(0V 100V 0 

1US 1US 

0. 4MS IMS) 

Vg2 

8 

0 


PULSE 

(0V 100V 0 

1US 1US 

0. 6MS IMS) 

Vg3 

9 

0 


PULSE 

(0V 100V 0 

1US 1US 

0. 2MS IMS) 

Rgl 

7 

0 


10MEG 




Rg2 

8 

0 


10MEG 




Rg3 

9 

0 


10MEG 




CS 

10 

11 


0. 1UF 




RS 

11 

4 


750 




C 

1 

2 


31.2UF 

> 

o 

o 

cu 

II 

o 

M 

; With initial capacitor voltage 

L 

2 

3 


6.4UH 




Dl 

4 

1 


DMO D 




DM 

0 

4 


DMOD 




.MODEL 

DMO D 


D (IS = 1E 

-25 BV=1000V) 

; Diode model parameters 

RM 

4 

5 


0 . 5 




LM 

5 

6 


5 . 0MH 




VX 

6 

0 


DC 0V 



; Measures load current 

VY 

1 

10 


DC 0V 



; Measures current of TI 

* Subcircuit 

calls for 

DC thyristor 

model 


XT1 

10 

4 

7 

0 

DCSCR 


; Thyristor TI 

XT2 

3 

4 

8 

0 

DCSCR 


; Thyristor T2 

XT3 

1 

3 

9 

0 

DCSCR 


; Thyristor T3 

* Subcircuit 

DCSR which 

is missina must be 

inserted 

. TRAN 


0. 5US 


3MS 1 

. 5MS 0. 5US 

; Transient analysis 
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. PROBE ; graphics post processor 

.options abstol = 1. OOOu reltol = .01 vntol = 0.1 ITL5=20'000 

.END 


As plotagens do PSpice são mostradas na Figura 7.21, onde I(VX) = corrente de 
carga, I(C) = corrente no capacitor e V(l,2) = tensão no capacitor. A partir da Figura 7.21, 
o tempo de comutação disponível é t Q ff = 2441,4 - 2402,1 = 39,3 ps a uma corrente de 
carga de l m = 49,474 A. Deve ser notado que a corrente instantânea de carga I(VX) não 
atingiu a condição de regime permanente. 


Figura 7.20 

Circuito de 
comutação por pulso 
ressonante para 
simulação PSpice. 




(b) Tensões dos gatilhos 
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Example 7-11 Resonant Pulse Chopper 
Date/Time run: 07/17/92 16:42:48 


Temperacure: 27.0 



1.5ms 

o I(VX) 


2. Oms 


Time 


2.5ms 


3 . Oms 


Cl == 

2.40 

21m, 

51.001 

C2 = 

2.44 

14m, 

50.342 

dif = 

“39.2 

7 2u, 

659.588m 


Figura 7.21 

Plotagens PSpice 
para o Exemplo 
7.11. 


7.6 CAPACITORES DE COMUTAÇÃO 

Se as freqüências de chaveamento estiverem abaixo de 1 kHz, o tempo de comutação do 
tiristor poderá ser considerado curto se comparado com o período de chaveamento. 
Apesar de o pico de corrente sobre o capacitor ser elevado, a corrente média deve ser 
relativamente baixa. Se as freqüências de chaveamento estiverem acima de 5 kHz, o 
capacitor conduzirá corrente por uma parte significativa do período de chaveamento e o 
capacitor deverá, portanto, ser escolhido para uma especificação de corrente contínua. 

Na seleção de um capacitor de comutação, as especificações de corrente máxi¬ 
ma (de pico), rms (eficaz) e média e de tensão de pico a pico devem ser satisfeitas. 


RESUMO 

Foi visto neste capítulo que um tiristor em condução pode ser desligado através de 
comutação natural ou forçada. Na comutação natural, a corrente no tiristor é reduzida a 
zero devido às características naturais da tensão de entrada. Na comutação forçada, a 
corrente no tiristor é reduzida a zero através de um circuito adicional chamado circuito 
de comutação, e o processo de comutação depende da corrente de carga. Para garantir o 
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desligamento de um tiristor, o tempo de comutação do circuito (ou disponível) tem de 
ser maior que o tempo de comutação do tiristor, que é normalmente especificado pelo 
fabricante do tiristor. 
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QUESTÕES DE REVISÃO 

7.1 Quais são os dois tipos genéricos de comutação? 

7.2 Quais são os tipos de comutação forçada? 

7.3 Qual é a diferença entre comutação natural e autocomutação? 

7.4 Qual é o princípio da autocomutação? 

7.5 Qual é o princípio da comutação por impulso? 

7.6 Qual é o princípio da comutação por pulso ressonante? 

7.7 Qual é o princípio da comutação complementar? 

7.8 Qual é o princípio da comutação por pulso externo? 

7.9 Quais são as diferenças entre comutação do lado da carga e do lado da linha? 

7.10 Quais são as diferenças entre comutação de tensão e de corrente? 

7.11 Quais são os propósitos de um circuito de comutação? 

7.12 Por que o tempo de polarização reversa disponível deve ser maior que o tempo de 
comutação de um tiristor? 

7.13 Qual é o propósito da conexão de um diodo em antiparalelo com o tiristor principal, com 
ou sem um indutor em série? 

7.14 Qual é a relação do pico ressonante para a corrente de carga na comutação por pulso 
ressonante que minimizaria as perdas na comutação? 
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7.15 Quais são as expressões para o valor ótimo do capacitor e indutor de comutação em uma 
comutação por pulso ressonante? 

7.16 Por que o capacitor de comutação em uma comutação por pulso ressonante se carrega 
com tensão acima daquela da fonte de alimentação? 

7.17 Como a tensão do capacitor de comutação é invertida em um circuito de comutação? 

7.18 Que tipo de capacitor normalmente é utilizado em freqüências de chaveamento elevadas? 


PROBLEMAS 

7.1 Na Figura 7.3a, a tensão inicial do capacitor Po = 600 V, capacitância C = 40 pF e indu- 
tância L = 10 pH. Determinar o valor de pico da corrente ressonante e o tempo de 
condução do tiristor Ti. 

7.2 Repetir o Problema 7.1 se o indutor no circuito de inversão ressonante tiver uma resis¬ 
tência R = 0,015 O. (Dica: determinar as raízes de um sistema de segunda ordem e então 
encontrar a solução.) 

7.3 O circuito na Figura 7.4 tem V s = 600 V, Po = 0 V, L = 20 pH, C = 50 pH e I m = 350 A. 
Determinar (a) a tensão e corrente de pico do capacitor e (b) o tempo de condução do 
tiristor Ti. 

7.4 No circuito de comutação da Figura 7.6, a capacitância C = 20 pF, a tensão de entrada V s 
varia entre 180 e 220 V e a corrente de carga l m varia entre 50 e 200 A. Determinar os 
valores mínimo e máximo para o tempo disponível para comutação í 0 ff* 

7.5 Para o circuito da Figura 7.6, determinar os valores do capacitor C e do indutor de 
inversão L r se a tensão de alimentação P s = 220 V, a corrente de carga I m = 150 A, o 
tempo de comutação t Q fí = 15 ps e a corrente de inversão limitada a 150% de í m . 

7.6 O circuito da Figura 7.8 tem V$ = 220 V, C = 20 pF e I m = 150 A. Determinar o valor da 
indutância de recarga L\ que dará um tempo de comutação f 0 ff = 15 ps. 

7.7 Para o circuito da Figura 7.8, determinar os valores de Li e C. A tensão de alimentação 

V s = 200 V e a corrente de carga I m - 350 A, o tempo de comutação t Q ff = 20 ps e a 

corrente de pico através do diodo Di é limitada a 2,5 vezes I m - Se o tiristor for modelado 
pelo circuito da Figura 7.19, utilizar o PSpice para plotar a tensão no capacitor v c , a 
corrente no capacitor i c e para verificar o tempo de comutação disponível t Q ff- A freqüên- 
cia de chaveamento éf c - 1 kHz e o tempo de comutação de T\ = 40%. 

7.8 Para o circuito de comutação por impulso da Figura 7.9, a tensão de alimentação 

Vs = 220 V, a capacitância C = 20 pF e a corrente de carga R = 10 O. Determinar o tempo 

de comutação í 0 ff. 
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7.9 No circuito de pulso ressonante da Figura 7.12a, a tensão de alimentação V s = 200 V, a 
corrente de carga I m = 150 A, a indutância de comutação L = 4 pH e a capacitância de 
comutação C = 20 pF. Determinar o pico da corrente ressonante de inversão do tiristor 
T 3 , h e o tempo de comutação í 0 ff- 

7.10 Repetir o Problema 7.9 se um diodo em antiparalelo for conectado ao tiristor T\, como 
mostrado na Figura 7.13a. 

7.11 Se um diodo for conectado ao tiristor T\ na Figura 7.12a e o capacitor se carrega com 
tensão acima daquela da fonte, determinar os valores de L e C. A tensão da fonte de 
alimentação V s = 200 V, a corrente de carga I m - 350 A, o tempo de comutação 
toff = 20 ps e a relação da corrente ressonante de pico para a de carga é x = 1,5. 

7.12 Repetir o Problema 7.11 para o circuito da Figura 7.13a. 

7.13 No circuito da Figura 7.13a, a corrente de carga I m = 200 A, a tensão do capacitor 
Vo = 220 V e o tempo de comutação t Q ff = 15 ps. Determinar os valores ótimos de C e L de 
tal forma que ocorram perdas de energia mínimas durante o período de comutação. Se o 
tiristor for modelado pelo circuito da Figura 7.19, utilizar PSpice para plotar a tensão no 
capacitor v c e a corrente no capacitor i c e para verificar o tempo de comutação toff 
disponível. A freqüência de chaveamento f c = 1 kHz e o tempo de condução do tiristor 
T\ é 40%. 

7.14 No circuito da Figura 7.18, a tensão de alimentação V s - 220 V, a capacitância C = 30 pF, 
a indutância de comutação L = 10 pH e a corrente de carga I m = 100 A. Determinar o 
tempo de comutação £ 0 ff do circuito. 

7.15 Explicar a operação do circuito na Figura 7.17a e identificar os tipos de comutação 
envolvidos nesse circuito. 
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8.1 INTRODUÇÃO 

Os transistores de potência têm características de entrada em condução e de corte 
controladas. Os transistores, utilizados como elementos de chaveamento, são operados 
na região de saturação, resultando em uma baixa queda de tensão em estado de condu¬ 
ção. A velocidade de chaveamento dos transistores modernos é muito maior que a dos 
tiristores, e eles são extensivamente empregados em conversores CC-CC e CC-CA, com 
diodos conectados em antiparalelo para fornecer fluxo bidirecional de corrente. Entre¬ 
tanto, suas especificações de corrente e tensão são menores que as dos tiristores, e os 
transistores são normalmente utilizados em aplicações de baixa para média potência. Os 
transistores de potência geralmente podem ser classificados em quatro categorias: 

1. transistores bipolares de junção (do inglês bipolar junction transistors - 
BJTs); 

2. transistores de efeito de campo de óxido metálico semicondutor (do inglês 
metal-oxide-semiconductor field-effect transistors - MOSFETs); 

3. transistores de indução estática (do inglês static induction transistors - SITs ); 

4. transistores bipolares de porta isolada (do inglês insulated-gate bipolar tran¬ 
sistor - IGBTs). 

Os BJTs ou MOSFETs, SITs ou IGBTs podem ser considerados chaves ideais 
para explicar as técnicas de conversão de potência. Uma chave com transistor é muito 
mais simples que aquela construída com tiristor em comutação forçada. Entretanto, a 
escolha entre um BJT e um MOSFET em circuitos conversores não é óbvia, mas ambos 
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podem substituir um tiristor, contanto que suas especificações de corrente e tensão 
atendam aos requisitos de saída do conversor. Os transistores práticos diferem dos 
dispositivos ideais. Os transistores têm certas limitações e são restritos a algumas aplica¬ 
ções. As características e especificações de cada tipo devem ser examinadas para deter¬ 
minar sua adequação a uma aplicação particular. 

8.2 TRANSISTORES BIPOLARES DE JUNÇÃO 

Um transistor bipolar é formado pela adição de uma segunda região p ou n a um diodo 
de junção pn. Com duas regiões n e uma região p são formadas duas junções e essa 
estrutura é conhecida como transistor NPN, como mostrado na Figura 8.1a. Com duas 
regiões p e uma região n, a estrutura é chamada transistor PNP, como mostrado na Figura 
8.1b. Os três terminais são designados por coletor , emissor e base. Um transistor bipolar 
tem duas junções, a junção coletor-base (CB) e a base-emissor (BE). Na Figura 8.2 são 
mostrados transistores bipolares de vários tamanhos. 



(a) transistor npn (b) transistor pnp 



Figura 8.2 

Transistores NPN (cortesia 
da Powerex, Inc.). 
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8.2.1 Curvas Características de Regime Permanente 

Apesar de haver três configurações possíveis - coletor comum, base comum e emissor 
comum, a configuração emissor comum, que é mostrada na Figura 8.3a para um transis¬ 
tor NPN, geralmente é utilizada em aplicações de chaveamento. As curvas características 
típicas de entrada da corrente de base Ip, em função da tensão base-emissor Vre/ são 
mostradas na Figura 8.3b. A Figura 8.3c mostra as curvas características típicas de saída 
da corrente de coletor Iq, em função da tensão coletor-emissor Vqe- Para um transistor 
PNP, as polaridades de todas as correntes e tensões são invertidas. 

Fíá três regiões de operação de um transistor: de corte, ativa e de saturação. Na 
região de corte, o transistor está desligado ou a corrente de base não é suficiente para 
ligá-lo e ambas as junções estão reversamente polarizadas. Na região ativa, o transistor 
age como um amplificador, no qual a corrente de coletor é amplificada por um ganho e a 
tensão coletor-emissor diminui com a corrente de base. A junção coletor-base (CB) está 
reversamente polarizada e a junção base-emissor (BE) está diretamente polarizada. Na 
região de saturação, a corrente de base é suficientemente elevada para que a tensão 
coletor-emissor seja baixa e o transistor aja como uma chave. Ambas as junções (CB e BE) 
estão diretamente polarizadas. A curva característica de transferência, que é uma plota- 
gem de Vqe em função de lp, é mostrada na Figura 8.4. 



Figura 8.3 
Curvas 

características de 
transistores NPN. 


Região 



(c) Curvas características de saída 
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Figura 8.4 

Curva 

característica de 
transferência. 



O modelo de um transistor NPN é mostrado na Figura 8.5 sob operação com 
um sinal CC grande. A equação que relaciona as correntes e 

te = Ic + te (8.1) 

A corrente de base é efetivamente a corrente de entrada e uma, a corrente de coletor, a 
corrente de saída. A relação da corrente de coletor Iç, para a corrente de base /#, é 
conhecida como o ganho de corrente, (3; 

P = Hfe = jz (8.2) 


A corrente de coletor tem duas componentes: uma, devido à corrente de base e outra, à 
corrente de fuga da junção CB: 


te = fite + Iceo (8.3) 

onde Iceo é a corrente de fuga de coletor para emissor com a base aberta, que pode ser 
considerada desprezível se comparada com p I B . 
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A partir das Eqs. (8.1) e (8.3), 


Í£ = 

Jb(1 + p) + ICEO 

(8.4) 

= 

lB( 1 + P) 

(8.4a) 

h ~ Ic 

ít T P + 1 

1 + p Ic p 

v y r 

(8.5) 

A corrente de coletor pode ser expressa como 



Ic ~ ale 

(8.6) 


onde a constante oc é relacionada a (3 por 


a = 


p 

p +1 


(8.7) 


OU 



(8.8) 



Figura 8.5 

Modelo de 
transistores NPN. 


Considerar o circuito da Figura 8.6, onde o transistor é operado como uma 

chave. 


Ib = 


Vb - Vbe 


Rb 


(8.9) 
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ou 


Vc - Vce = Vcc - IcRc = Vcc “ (Vb - Vbe) 

Rb 

Vce = Vcb + Vbe 


Vcb = Vce - Vbe 


( 8 . 10 ) 


( 8 . 11 ) 


A Eq. (8.11) indica que, contanto que Vqe ~ VbEí a junção CB estará reversamente 
polarizada e o transistor estará na região ativa. A corrente máxima de coletor na região 
ativa, que pode ser obtida fazendo-se Vqb - 0 e Vbe = ^CE/ é 


y cc _ y CE y cc _ Vbe 
ÍC.M = - r> - = “. p- 

Rc Rc 

e o valor correspondente da corrente de base é 


Ibm = 


lCM 

P 


( 8 . 12 ) 


(8.13) 


Figura 8.6 

Transistor como 
chave. 



Se a corrente de base aumentar acima de I^m, Vbe aumenta e a corrente de coletor 
aumenta com Vqe caindo abaixo de V B e- Isso continuará até que a junção CB esteja 
diretamente polarizada com Vqb em aproximadamente 0,4 a 0,5 V. O transistor, então, vai 
para a saturação. A saturação do transistor pode ser definida como o ponto acima do qual 
qualquer aumento na corrente de base não ampliará a corrente de coletor significativa- 
mente. 


Na saturação, a corrente de coletor permanece quase constante. Se a tensão de 
saturação de coletor-emissor for Vqe (sat> a corrente de coletor será 
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Ics 


Vcc - VÇE( sat) 

Rc 


(8.14) 


e o valor correspondente da corrente de base será 


Ibs = 


Ics 

p 


(8.15) 


Normalmente, o circuito é projetado de tal forma que íg seja maior que ígg. A relação de 
Ig para igg é chamada fator de sobreexcitação (do inglês overdrive factor - ODF): 


ODF = 


Ib 

Ibs 


(8.16) 


e a relação de Iqs para Ig é chamada $ forçado, | òf, onde 


P f = 


Ics 

Ib 


(8.17) 


A perda de potência total nas duas junções é 

p T = VbeIb + VceIc (8.18) 

Um valor elevado de fator de sobreexcitação não reduzirá a tensão de coletor-emissor 
significativamente. Entretanto, Vgg aumentará devido à maior corrente de base, resul¬ 
tando no aumento da perda de potência na junção BE. 

Exemplo 8*1 

O transistor bipolar da Figura 8.6 está especificado para ter (3 na faixa de 8 a 40. A resistência de 
carga éRc = 11 O. A tensão de alimentação CC é Vcc = 200 V e a tensão de entrada para o circuito 
de base é Vb = 10 V. Se Vce( sat) = 1,0 V e Vbe( sat) = 1,5 V, encontre (a) o valor de Rb que resulte na 
saturação com um fator de sobreexcitação de 5, (b) o (3 forçado e (c) a perda de potência Pt no 
transistor. 


Solução: Vcc = 200 V, (3 mín = 8, (3 máx = 40, R C = 11 H ODF = 5, V B = 10 V, 
Vce( sat) = 1,0 V e VgE(sat) = 1,5 V. A partir da Eq. (8.14), Ics = (200 - 1,0)/11 = 18,1 A. A partir da 
Eq. (8.15), Ibs = 18,l/(3mín = 18,1/8 = 2,2625 A. A Eq. (8.16) dá a corrente de base para um fator de 
sobreexcitação de 5, 


Ib = 5 x 2,2625 = 11,3125 A 


(a) A Eq. (8.9) dá o valor necessário de Rg, 
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r b = 


Vb - VbE( sat ) _ 10-1,5 
.jfe. : .11,3125 


0,7514 El 


(b) A partir da Eq. (8.17), p/ = 18,1/11,3125 = 1,6. 

(c) A Eq. (8.18) dá a perda total de potência como 

P T = 1,5 x 11,3125 + 1,0 x 18,1 = 16,97 + 18,1 = 35,07 W 

Nota : Para um fator de sobreexcitação de 10, Ib = 22,265 A e a perda de potência será 
Pt = 1,5 x 22,265 + 18,1 = 51,5 W. Uma vez que o transistor esteja saturado, a tensão coletor- 
emissor não será reduzida na relação do aumento da corrente de base. Entretanto, a perda 
aumenta a um valor elevado de fator de sobreexcitação, e o transistor pode ser danificado devido 
à agitação térmica. Por outro lado, se o transistor é subexcitado (Ib < Icb), ele pode operar na 
região ativa e Vce aumentará, resultando em aumento na perda de potência. 


8.2.2 Curvas Características de Chaveamento 

Uma junção pn diretamente polarizada exibe duas capadtâncias paralelas: uma capaci- 
tância da camada de depleção e uma capacitância de difusão. Por outro lado, uma junção 
pn reversamente polarizada tem apenas a capacitância de depleção. Sob condições de 
regime permanente, essas capadtâncias não têm qualquer importância. Entretanto, sob 
condições transitórias, elas influenciam o comportamento do transistor na entrada em 
condução e em corte. 

O modelo de um transistor sob condições transitórias é mostrado na Figura 8.7, 
onde C c b e C\ ie são as capadtâncias efetivas das junções CB e BE, respectivamente. A 
transcondutância g m de um BJT é definida como a relação de Àlç para ÀVg£. Essas 
capacitâncias são dependentes das tensões das junções e da construção física do transis¬ 
tor. C ch afeta a capacitância de entrada significativamente devido ao efeito de multiplica¬ 
ção Miller; r ce e r\ ie são as resistências do coletor para o emissor e da base para o emissor, 
respectivamente. 


Figura 8.7 

Modelo de um 
BJT em condição 
transitória. 
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Devido às capacitâncias internas, o transistor não entra em condução instanta¬ 
neamente. A Figura 8.8 ilustra as formas de onda e os tempos de chaveamento. À medida 
que a tensão de entrada Ug cresce de zero a^ea corrente de base cresce para I$j, a 
corrente de coletor não responde imediatamente. Há um retardo, conhecido como tempo 
de atraso (do inglês delay time -1^) antes de haver qualquer fluxo de corrente de coletor. O 
retardo é necessário para carregar a capacitância do BJT com a tensão de polarização 
direta Vgp (aproximadamente 0,7 V). Após esse retardo, a corrente de coletor cresce para 
seu valor de regime permanente de I c $. O tempo de subida t r depende da constante de 
tempo determinada pela capacitância da junção BE. 



Figura 8.8 

Tempos de 
chaveamento de 
transistores 
bipolares. 


A corrente de base é normalmente maior que a necessária para saturar o 
transistor. Como resultado, o excesso de carga de portadores minoritários é armazenado 
na região de base. Quanto maior o fator de sobreexcitação ODF, maior é a quantidade de 
carga extra armazenada na base. Essa carga extra, chamada de carga de saturação, é 
proporcional ao excesso de excitação de base, e a corrente correspondente l e é 


Ie = IB 


p S = ODF ■ IBS ~ IBS = /bs(ODF - 1) 


(8.19) 
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e a carga de saturação é dada por 


Qs = t sle = TsJbs(ODF - 1) (8.20) 

em que x s é conhecido como a constante de tempo de armazenamento do transistor. 

Quando a tensão de entrada é invertida de V\ para - V 2 e a corrente de base 
também é mudada para - Ig 2 , a corrente de coletor não muda (permanece a mesma) por 
um tempo chamado tempo de armazenamento t s (do inglês storage time). t s é necessário para 
remover a carga de saturação da base. Como vp£ ainda é positivo com apenas 0,7 V 
aproximadamente, a corrente de base inverte seu sentido devido à mudança na polarida¬ 
de de vp de V\ para - V 2 . A corrente reversa - ig 2 ajuda a descarregar a base e a remover 
a carga extra desta. Sem - Zg 2 , a carga de saturação teria de ser inteiramente removida 
por recombinação e o tempo de armazenamento seria maior. 

Uma vez que a carga extra seja removida, a capacitância da junção BE se 
carrega até a tensão de entrada - V 2 e a corrente de base cai a zero. O tempo de descida 
tf depende da constante de tempo, que é determinada pela capacitância da junção BE 
reversamente polarizada. 

A Figura 8.9a mostra a carga extra armazenada na base de um transistor 
saturado. Durante o desligamento, essa carga extra é removida primeiro no tempo t s e o 
perfil da carga é mudado de a para c, como mostrado na Figura 8.9b. Durante o tempo de 
descida, o perfil da carga diminui de c para d, até que todas as cargas sejam removidas. 

O tempo de entrada em condução t on é a soma do tempo de atraso D e do tempo 
de subida t r : 


ton = td + tr 

e o tempo de desligamento t Q ff é a soma do tempo de armazenamento t s e do tempo de 
descida tf : 


totí - t s + tf 


Exemplo 8.2 

As formas de onda do transistor operando como chave da Figura 8.6 são mostradas na Figura 8.10. 
Os parâmetros são Vcc = 250 V, Vbe( sat) = 3V, Ib = 8 A, Vce( sat) = 2 V, ICE = 100 A, td = 0,5 ps, 
t r — 1 ps, t s = 5 ps, tf = 3 ps e/s = 10 kHz. O ciclo de trabalho é k = 50%. A corrente de fuga de 
coletor para emissor é IcEO = 3 mA. Determinar a perda de potência devido à corrente de coletor 
(a) durante a entrada em condução t on = td + t r , (b) durante o período de condução t n , (c) durante 
o tempo de desligamento t 0 (í = t s + tf, (d) durante o tempo de bloqueio t 0 e (e) a perda média de 
potência total Pr. (f) Plotar a potência instantânea devido à corrente de coletor, P c (t ). 




So 

(1 - k)T = t s 



(a) 
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ic(t) = Iceo 
VCE( t) = Vcc 

A potência instantânea devido à corrente de coletor é 

P c (t) = icVCE = ICEoVcC 

= 3 x 10~ 3 x 250 = 0,75 W 

A perda média de potência durante o tempo de atraso é 


Pd = Y J Pc(t)dt = IcEOVcctdfs 


3 x IO' 3 x 250 x 0,5 x 10' 6 x 10 x 10 3 = 3,75 mW 


Durante o tempo de subida, 0 < t < t r é 


■ /n fcs x 
lc (t) = ~r~ t 
tr 


VCE(t ) = VCC + (VcE(sat) " i^CC) 


tr 


Pc(f) = icVCE = ICS 


Vcc + (VcE( sat) - Vcc) 


tr 


A potência P c (t ) será máxima, então t = t m , onde 

tr VCC _ 

2 [VCC ~>OE(sat)] 

250 


t m — 


= 1 X 


2(250 - 2) 


0,504 ps 


e a Eq. (8.22) dá a potência máxima como 


Pp = 


2 

Vcc CClcS 


4 [Vcc - VcE(sat)] 


= 250 z x 


100 


4(250 - 2) 


( 8 . 21 ) 


( 8 . 22 ) 


(8.23) 


= 6300W 


(8.24) 





Cap. 8 Transistores de potência 


333 


1 f fr 

Pr = — J P c (t) àt = fslcstr 


Vçc V CE (sal) ~ Vcc 

2 + 3. 


= 10 X 10 3 x 100 x 1 x 10" 6 


250 

~ 2 ~ 



- 250 
3 


= 42,33 W 


A perda de potência total durante a entrada em condução é 


(8.25) 


P on — Pd + Pr 

s 0,00375 + 42,33 = 42,33 W 

(b) O período de condução, 0 < t < t n , é 

ic(t) = Ics 

VCE(t) = V CE (sat) 

P c (t) = i c VCE = VcE(sat)IcS 
= 2 x 100 = 200W 

Pn = y J Q Pc(t)dt = VCE (sal) ICS tnfs 

= 2 x 100 x 48,5 10~ 6 x 10 x 10 3 = 97W 

(c) O período de armazenamento, 0 < t < t s , é 

ic(t ) = ICS 

VCE(t ) = VcE(sat) 

P c (t) = Í C VCE - VcE(sat)IcS 
= 2 x 100 = 200 W 

1 f' s 

Ps = ™ Pc(t)dt = VCE (sat) ICS tsfs 
i J 0 

= 2 x 100 x 5 10~ 6 x 10 x 10 3 = 10 W 


(8.26) 


(8.27) 


(8.28) 


O tempo de descida, 0 < t < tf : 
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k(t) = Ics 


1 - 


, desprezando IcEO 


Vcc 

VCE (t) = t, desprezando Iceo 


Pc(t) = icVCE = Vcclcs 


1 - 


L V 


t 

tf 


t 

tf 


Essa perda de potência durante o tempo de descida será máxima quando t 
(8.29) dá a potência máxima. 


= tf/2 - 


Pm — 


Vcclcs 


= 250 x ^ = 6250 W 


p,-i 

T J o 6 


250 x 100 x 3 x 10“ ò x 10 x 10“ 


- 125 W 


A perda de potência durante o desligamento é 


Pofí = Ps + Pf = Vcclcsfs 
= 10 x 125 - 135W 


ts + 


tf 


(d) O período de bloqueio, 0 < t < t 0 : 


ic(t) = Iceo 


vce(D = Vcc 


Pc(t) = ícvce = IceoVcc 


= 3 x 10"' 3 x 250 = 0,75 W 


Po = j; J Pc(t)dt = IcEoVcctofs 


T 


= 3 x 10~ 3 x 250 x 42 x 10~ 6 x 10 x IO 3 = 0,315 W 


(8.29) 

1,5 ps, e a Eq. 

(8.30) 

(8.31) 

(8.32) 

(8.33) 
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(e) A perda de potência total no transistor devido à corrente de coletor é 

Pt = Pon + Pn + Poff + Po 

= 42,33 + 97 + 135 + 0,315 = 274,65 W ( 8 - 34 ) 

(f) A plotagem da potência instantânea é mostrada na Figura 8.11. 

Exemplo 8.3 

Para os parâmetros do Exemplo 8.2, calcular a perda média de potência devido à corrente de base. 

Solução: V B E( sat) = 3V,I B = 8A,T= l/f s = 100 ps ,k = 0,5, kT = 50 ps, t d = 0,5 ps, t r = 1 ps, 
tn = 50- 1,5 = 48,5 ps, ts = 5 ps, tf = 3 ps, t 0 n = td + t r = 1,5 ps e t 0 ft = t s + tf = 5 + 3 = 8 ps. 

Durante o período, 0 < t < (f on + t n ): 

ib{t) = IBS 
VBE(t) = VVE m sat) 

A potência instantânea devido à corrente de base é 

Pb(t) = ibVBE = ÍBsVBSisat) 

= 8 x 3 = 24 W 

Durante o período, 0 < t < t 0 = (T - t on - t n - t s - tf): Pb(t) = 0. A perda média de 

potência é 

Pb = IbsVbE (sat) (ton + tn + t s )fs 

= 8 x 3 x (1,5 + 48,5 + 5) x 10“ 6 x 10 x 10 3 = 13,2 W ^ 8 ' 35 ^ 



Figura 8.11 

Plotagem da 
potência 
instantânea para 
o Exemplo 8.2. 
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8.2.3 Limites do Chaveamento 

Segunda ruptura (do inglês second breakdown - SB ). A ruptura secundá¬ 
ria (SB), que é um fenômeno destrutivo, resulta do fluxo de corrente em uma pequena 
porção da base, produzindo pontos quentes (do inglês hot spots) localizados. Se a energia 
nesses pontos quentes for suficiente, o aquecimento excessivo localizado poderá danifi¬ 
car o transistor. Assim, a ruptura secundária é causada por uma agitação térmica locali¬ 
zada, resultante de altas concentrações de corrente. A concentração de corrente pode ser 
causada por defeitos na estrutura do transistor. A SB ocorre em certas combinações de 
tensão, corrente e tempo. Como o tempo está envolvido, a ruptura secundária é basica¬ 
mente um fenômeno dependente da energia. 

Área de operação segura em polarização direta (do inglês forward- biased 
safe operating area - FBSOA ). Durante as condições de entrada em condução e condu¬ 
ção, a temperatura média da junção e a ruptura secundária limitam a capacidade de 
potência de um transistor. Os fabricantes normalmente fornecem as curvas da FBSOA 
sob as condições de teste especificadas. A FBSOA indica os limites í c ~Vce do transistor; e 
para operação confiável o transistor não deve ser submetido a uma dissipação de po¬ 
tência maior que aquela mostrada na curva FBSOA. 

Área de operação segura em polarização reversa (do inglês reverse- bia¬ 
sed safe operating area — RBSOA). Durante o desligamento, uma corrente e uma 
tensão elevadas têm de ser suportadas pelo transistor, na maioria dos casos com a junção 
base-emissor reversamente polarizada. A tensão coletor-emissor tem de ser mantida a 
um nível seguro igual ou abaixo de um valor especificado de corrente de coletor. Os 
fabricantes fornecem os limites Iq-Vce durante o desligamento em polarização reversa 
como a área de operação segura em polarização reversa (RBSOA). 

Diminuição da capacidade de potência (do inglês power derating). O cir¬ 
cuito equivalente térmico é mostrado na Figura 8.12. Se a perda média total de potência 
for Pt, a temperatura do encapsulamento será 


Tc = Tj - PtRjc 


A temperatura do dissipador será 


Ts = Tc - PtRcs 
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A temperatura ambiente será 


Ta = Ts - PtRsa 


e 


Tj - Ta = Pt(Rjc + Rcs + Rsa) (8.36) 

onde Rjc = resistência térmica da junção para o encapsulamento, °C/W; 

Rcs = resistência térmica do encapsulamento para o dissipador, °C/W; 

Rsa = resistência térmica do dissipador para o ambiente, °C/W. 



Figura 8.12 

Circuito 
equivalente 
térmico de um 
transistor. 


A máxima dissipação de potência Pj normalmente é especificada a Tc = 25°C. 
Se a temperatura ambiente aumentar para Ta = Tj(máx) = 150°C, o transistor poderá 
dissipar potência zero. Por outro lado, se a temperatura da junção for Tq = 0°C, o 
dispositivo pode dissipar potência máxima, e isso não é prático. Portanto, a temperatura 
ambiente e as resistências térmicas têm de ser consideradas quando da interpretação das 
especificações dos dispositivos. Os fabricantes mostram as curvas de diminuição da 
capacidade dos dispositivos para as características térmica e de ruptura secundária. 


Tensões de ruptura (do inglês breakdown vo I ta ges). Uma tensão de ruptura 
é definida como a tensão máxima absoluta entre dois terminais com o terceiro terminal 
aberto, em curto-circuito ou polarizado direta ou reversamente. Na ruptura, a tensão 
permanece relativamente constante, enquanto a corrente cresce com rapidez. As tensões 
de ruptura a seguir são estabelecidas pelos fabricantes: 

Vbeo : a máxima tensão entre os terminais de base e o emissor com o terminal 
do coletor aberto. 

Vqev ou Vçex : a máxima tensão entre os terminais de coletor e o emissor a 
uma tensão negativa especificada, aplicada entre a base e o emissor. 
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Vceo( SUS) : a máxima tensão suportada entre os terminais de coletor e o emissor 
com a base aberta (essa especificação é feita na máxima corrente e tensão de coletor, 
aparecendo simultaneamente sobre o dispositivo com um valor especificado de indutân- 
cia da carga). 

Considerar o circuito da Figura 8.13a. Quando a chave CFí é fechada, a 
corrente de coletor aumenta e após um transiente, a corrente de coletor de regime 
permanente é Iqs = (Vcc ~ ^CE(sat/^C* Para uma carga indutiva, a linha de carga 
seria o caminho ABC, mostrado na Figura 8.13b. Se a chave for aberta para remover a 
corrente de base, a corrente de coletor começará a cair e uma tensão de L(di/dt ) será 
induzida sobre o indutor para se opor à redução de corrente. O transistor será 
submetido a uma tensão transitória. Se a tensão atingir o nível daquela suportada, a 
tensão de coletor permanecerá aproximadamente constante e a corrente de coletor 
cairá. Após um pequeno tempo, o transistor estará desligado, e a linha de carga do 
desligamento é mostrada na Figura 8.13b, pelo caminho CD A. 


Figura 8.13 

Linhas de carga 
de entrada em 
condução e 
desligamento. 



(a) Circuito de teste 



Exemplo 8.4 

A temperatura máxima da junção de um transistor é Tj = 150°C e a temperatura ambiente é 
Ta = 25°C. Se as impedâncias térmicas são Rjc = 0,4°C/W, Rcs - 0,1°C/W e Rsa = 0,5°C/W, 
calcular (a) a máxima dissipação de potência, (b) a temperatura do encapsulamento. 

Solução: (a) Tj- Ta - Pt (Rjc + Rcs + RsÁ) = PtRja, Rja = 0,4 + 0,1 + 0,5 = 1,0 e 150 - 25 
= l,QPr, que dá a máxima dissipação de potência como Pt = 125 W. 

(b) Tc = Tj - P T Rjc = 150 - 125 x 0,4 = 100°C 

8.2.4 Controle da Excitação da Base 

A velocidade de chaveamento pode ser aumentada reduzindo-se os tempos de entrada 
em condução t on e desligamento t Q ff. O t on pode ser reduzido aumentando-se a corrente 
de base durante a entrada em condução, resultando em um pequeno (3 forçado (pp) no 
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início. Após a entrada em condução, o p f pode ser aumentado a um valor suficientemen¬ 
te elevado para manter o transistor na região de quase saturação. O t Q ^ pode ser reduzido 
invertendo-se a corrente de base, fazendo com que esta atinja um valor de pico durante 
o desligamento. Aumentando o valor da corrente reversa de base I B2 , diminui-se o tempo 
de armazenamento. Uma forma de onda típica para a corrente de base é mostrada na 
Figura 8.14. 

Diferente de uma forma fixa da corrente de base, como mostrado na Figura 
8.14, o P forçado pode ser continuamente controlado para se adequar às variações da 
corrente de coletor. As técnicas comumente utilizadas para a otimização da excitação de 
base de um transistor são: 

1. controle da entrada em condução; 

2. controle do desligamento; 

3. controle proporcional da base; 

4. controle anti-saturação. 



Figura 8.14 

Forma de onda 
da corrente de 
excitação da base. 


Controle da entrada em condução. A elevação da corrente de base pode 
ser fornecida pelo circuito da Figura 8.15. Quando a tensão de entrada é aplicada, a 
corrente de base é limitada pelo resistor Ri e o valor inicial da corrente de base é 


Ibq 


Vi - Vbf 
Ri 


e o valor final da corrente de base é 


Ibi = 


Vi 


Vbe 


(8.37) 


Ri + Ri 


(8.38) 
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O capacitor C\ carrega-se até um valor final de 


= Vi 


Rl 

Ri + R2 


(8.39) 


A constante de tempo de carga do capacitor é de aproximadamente 

R1R2C1 

T1 “ Ri + R 2 


(8.40) 


Uma vez que a tensão de entrada x>b torna-se zero, a junção base-emissor é reversamente 
polarizada e C\ se descarrega através de i^ 2 - A constante de tempo de descarga é 
X 2 = Para permitir tempos suficientes de carga e descarga, a largura do pulso na 

base tem de ser t\ > 5%\ e o período de desligamento do pulso tem de ser ^ ^ 5x2- A 
freqüência máxima de chaveamento éf s = 1/T = 1 / (: t\ + £ 2 ) = 0,2/(Xi + X 2 ). 


Controle do desligamento» Se a tensão de entrada na Figura 8.15 mudar 
para - V 2 durante o desligamento, a tensão do capacitor na Eq. (8.39), V Cf é somada a V 2 
como uma tensão inversa sobre o transistor. Haverá elevação da corrente de base durante 
o desligamento. À medida que o capacitor Ci se descarregar, a tensão inversa será 
reduzida para um valor de regime permanente, V 2 . Se forem necessárias características 
de entrada em condução e em bloqueio diferentes, um circuito de desligamento (usando 
C 2 , R 3 e R 4 ), como mostrado na Figura 8.16, pode ser adicionado. O diodo Di isola o 
circuito de excitação de base em polarização direta do circuito de excitação de base em 
polarização reversa durante o desligamento. 


Figura 8.15 


Elevação da y 

[2?_ 

corrente de base 




durante a entrada ^ 

ti 



em condução. 




-V 9 - 

-- 
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Figura 8.16 

Elevação da 
corrente de base 
durante a entrada 
em condução e 
bloqueio. 


Controle proporcional da base. Esse tipo de controle tem vantagens sobre 
o circuito de excitação constante. Se a corrente de coletor mudar devido a uma variação 
na demanda da carga, a corrente de excitação da base é variada na proporção da corrente 
de coletor. Um arranjo é mostrado na Figura 8.17. Quando a chave CHi é ligada, um 
pulso de corrente de curta duração flui através da base do transistor Qi; e Qi é colocado 
em saturação. Uma vez que a corrente de coletor começa a fluir, uma corrente de base 
correspondente é induzida devido à ação do transformador. O transistor se manteria em 
condução e CHi poderia ser desligada. A relação de espiras é N 2 /N 1 = Iq/Ib = p. Para 
que haja operação adequada do circuito, a corrente de magnetização, que tem de ser 
muito menor que a corrente de coletor, deve ser a menor possível. A chave CHi pode ser 
implementada através de um pequeno transistor de sinal, tendo um circuito adicional 
para descarregar Cj e descarregar o núcleo do transformador, caso seja necessário, 
durante o desligamento do transistor de potência. 



Figura 8.17 

Circuito de 
excitação 
proporcional da 
base. 


Controle anti-saturação. Se o transistor for fortemente excitado, o tempo 
de armazenamento, que é proporcional à corrente de base, aumentará e a velocidade de 
chaveamento será reduzida. O tempo de armazenamento pode ser reduzido através da 
operação do transistor em saturação leve, em vez de saturação forte. Isso pode ser 
alcançado limitando-se (grampeando-se) a tensão coletor-emissor em um nível predeter¬ 
minado, com a corrente de coletor sendo dada por 

VCC “ Vem 


(8.41) 
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onde V cm é a tensão de grampeamento e V cm > VcE($aty Um circuito com ação de 
grampeamento (conhecido em inglês como Baker's clamp) é mostrado na Figura 8.18. 

A corrente de base sem grampeamento, adequada para excitar fortemente o 
transistor, pode ser encontrada a partir de 


Ib = h = 


Vb - Vdi - Vbe 
Rb 


(8.42) 


e a corrente de coletor correspondente é 

Ic = P Ib 


(8.43) 


Figura 8.18 

Circuito de 
grampeamento 
do coletor. 



Após a corrente de coletor aumentar, o transistor é ligado e o grampeamento acontece 
(devido ao fato de D 2 ficar diretamente polarizado e conduzir). Então 

Vce = Vbe + Vdi - V â i (8.44) 


A corrente de carga é 


II 


Vcc - Vce Vcc - Vbe - V d i + V d2 


Rc 


Rc 


(8.45) 


e a corrente de coletor com o grampeamento é 


Ic = P Ib = P(/i - fc + II) 


= 

1 + n 


(8.46) 


(h + h) 


Para o grampeamento, V^ > V$ 1 , e isso pode ser conseguido conectando-se dois ou 
mais diodos no lugar de Dj. A resistência de carga Rq deve satisfazer à condição 
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Plj3 > II 


A partir da Eq. (8.45), 


PJbjRc > (Vcc - Vbe ~ Vdi + Vdl) (8.47) 

A ação de grampeamento resulta em uma corrente de coletor reduzida e na quase 
eliminação do tempo de armazenamento. Ao mesmo tempo, é conseguida uma rápida 
entrada em condução. Entretanto, devido ao aumento de VcE/ a potência dissipada no 
transistor durante sua condução aumenta, enquanto a perda de potência no chaveamen- 
to diminui. 

Exemplo 8.5 

O circuito de excitação de base da Figura 8.18 tem Vcc = 100 V, Rc = 1,5 ü, Vdi = 2,1 V, 
Vdl - 0,9 V, Vbe = 0,7 V, Vb = 15 V, Rb = 2,5 Q. e (3 = 16. Calcular (a) a corrente de coletor sem 
grampeamento, (b) a tensão de grampeamento de coletor-emissor Vce e (c) a corrente de coletor 
com grampeamento. 

Solução: (a) A partir da Eq. (8.42), = (15 - 2,1 - 0,7)/2,5 = 4,88 A. Sem grampea¬ 

mento, Ic = 16 x 4,88 = 78,08 A. 

(b) A partir da Eq. (8.44), a tensão de grampeamento é 

Vce = 0,7 + 2,1 - 0,9 = 1,9 V 

(c) A partir da Eq. (8.45), li = (100 — 1,9)/1,5 = 65,4 A. A Equação (8.46) dá a corrente 
de coletor com grampeamento como: 


Ic = 16 x 


4 ,88 + 65,4 
” 16 +"l 


66,15 A 


8.3 MOSFETs DE POTÊNCIA 

Um transistor bipolar de junção (BJT) é um dispositivo controlado por corrente e requer 
corrente de base para que flua corrente no coletor. Como a corrente de coletor é depen¬ 
dente da de entrada (base), o ganho de corrente é altamente dependente da temperatura 
da junção. 

Um MOSFET de potência é um dispositivo controlado por tensão e requer 
apenas uma pequena corrente de entrada. A velocidade de chaveamento é muito alta e os 
tempos de chaveamento são da ordem de nanossegundos. Os MOSFETs de potência 
estão encontrando aplicações crescentes em conversores de alta freqüência e baixa po¬ 
tência. Os MOSFETs não têm os problemas do fenômeno de ruptura secundária como os 
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BJTs. Entretanto, os MOSFETs têm os problemas de descarga eletrostática e necessitam de 
cuidados especiais no manuseio. Além disso, é relativamente difícil protegê-los sob 
condições de falta em curto-circuito. 

Os MOSFETs são de dois tipos: MOSFETs de depleção e MOSFETs de enrique¬ 
cimento. Um MOSFET do tipo depleção de canal n é formado por um substrato de silício 
do tipo p, como mostrado na Figura 8.19a, com dois silícios n + fortemente dopados 
para conexões de baixa resistência. A porta é isolada do canal através de uma fina 
camada de óxido. Os três terminais são chamados de porta 1 , dreno e fonte (do inglês gate, 
drain e source, respectivamente). O substrato normalmente é conectado à fonte. A tensão 
de porta-fonte, Vqs, P°de ser tanto positiva quanto negativa. 

Se Vqs for negativa, alguns elétrons na área do canal n serão repelidos e uma 
região de depleção será criada abaixo da camada de óxido, resultando em um canal 
efetivo mais estreito e numa elevada resistência do dreno para a fonte, Rds- Se Vqs for 
feito negativo o suficiente, o canal será completamente fechado, oferecendo um valor 
elevado de Rps, e não haverá fluxo de corrente do dreno para a fonte, Iqs = 0. O valor de 
Vqs, quando isso acontece, é chamado tensão de pinch-off ' V p . Por outro lado, Vqs é feito 
positivo, o canal toma-se mais largo e Iqs aumenta devido à redução em Rds* Em um 
MOSFET do tipo depleção de canal p, as polaridades de^c^ los e Versão invertidas. 

Um MOSFET do tipo enriquecimento de canal n não tem canal físico, como 
mostrado na Figura 8.20. Se V G s f° r positivo, uma tensão induzida atrairá os elétrons a 
partir do substrato p e os acumulará na superfície abaixo da camada de óxido. Se Vqs for 
maior que ou igual ao valor conhecido como tensão de limiar (do inglês threshold voltage - 
V T ), um número suficiente de elétrons será acumulado para formar um canal n virtual e 
a corrente fluirá do dreno para a fonte. As polaridades de Vqs, Ids e VGS são invertidas 
para um MOSFET do tipo enriquecimento de canal p. MOSFETs de potência de vários 
tamanhos são mostrados na Figura 8.21. 


1 N. T.: Ambos os termos, gate e porta, são utilizados no Brasil. 
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(a) MOSFET de canal n do tipo depleção 


Figura 8.19 

MOSFETs do tipo 
depleção. 




Símbolo 


(b) MOSFET de canal p do tipo depleção 


8.3.1 Curvas Características de Regime Permanente 

Os MOSFETs são dispositivos controlados por tensão e têm uma impedância de entrada 
muito alta. O gate drena uma corrente de fuga muito pequena, da ordem de nanoampè- 
res. O ganho de corrente, que é a relação da corrente de dreno Iq, para a corrente de 
entrada Iq, é tipicamente da ordem de 10 9 . Entretanto, o ganho de corrente não é um 
parâmetro importante. A transcondutância, que é a relação da corrente de dreno para a 
tensão de porta, define as características de transferência e é um parâmetro muito 
importante. 

As características de transferência dos MOSFETs de canais nep são mostradas 
na Figura 8.22. A Figura 8.23 mostra as curvas características de saída de um MOSFET de 
enriquecimento de canal n. Há três regiões de operação: (1) região de corte, onde 
Vgs ^ Vr, (2) região de pinch-off ou de saturação, onde Vqs ^ Vgs - Vp; e (3) região 
linear, onde Vqs < Vgs ~ Vj. O pinch-off ocorre em V D s = Vgs ~ Vj. Na região linear, 
a corrente de dreno, Iq, varia na proporção para a tensão de dreno-fonte, Vqs- Devido à 
elevada corrente e baixa tensão de dreno, os MOSFETs de potência são operados na 
região linear para ações de chaveamento. Na região de saturação, a corrente de dreno 
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permanece quase constante para qualquer aumento no valor de Vqs e os transistores são 
usados nessa região para amplificação de tensão. Deve-se notar que a saturação tem um 
significado oposto daquele dos transistores bipolares. 


Figura 8.20 

MOSFETs do tipo 
enriquecimento. 




Figura 8.21 

MOSFETs de potência 
(cortesia da 

International Rectifier). 
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Cana! p 
tipo depleção 


V 


GS 



(b) MOSFET 



Canal p 

do tipo enriquecimento 


Figura 8.22 

Características de 
transferência dos 
MOSFETs. 


O modelo de regime permanente, o mesmo para ambos os tipos de MOSFETs, 
de depleção e de enriquecimento, é mostrado na Figura 8.24. A transcondutância g m é 
definida como 


_ Aip 
gm ~ AVgs 


Vds = constante 


(8.48) 


A resistência de saída, r 0 = R DS , que é definida como 


Rds 


A Vds 
Md ' 


(8.49) 


é normalmente muito alta na região de pinch-off, tipicamente da ordem de megaohms, e 
muito pequena na região linear, tipicamente da ordem de miliohms. 
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Figura 8.23 
Curvas 

características de 
saída do 

MOSFET do tipo 
enriquecimento. 



Para os MOSFETs do tipo depleção, a tensão de porta (ou de entrada) pode ser 
tanto positiva quanto negativa. Mas os MOSFETs do tipo enriquecimento respondem 
somente a uma tensão de porta positiva. Os MOSFETs de potência geralmente são do 
tipo enriquecimento. Entretanto, os MOSFETs do tipo depleção seriam vantajosos e 
simplificariam o projeto lógico em algumas aplicações que necessitassem de alguma 
forma de chave CA ou CC de lógica compatível, a qual permaneceria ligada quando a 
alimentação da parte lógica caísse e l/cs se tornasse zero. As características dos MOS¬ 
FETs do tipo depleção não serão aprofundadas. 


Figura 8.24 

Modelo de 
chaveamento em 
regime 

permanente de 
MOSFETs. 



8.3.2 Curvas Características de Chaveamento 

Sem qualquer sinal de porta ( gate ), um MOSFET do tipo enriquecimento pode ser 
considerado dois diodos conectados em antiparalelo ou um transistor NPN. A estrutura 
da porta tem capacitâncias parasitas para a fonte. Cgs, e para o dreno, C ?l j. O transistor 
NPN tem uma junção reversamente polarizada do dreno para a fonte e oferece uma 
capacitância Q s . A Figura 8.25a mostra o circuito equivalente de um transistor bipolar 
parasita em paralelo com um MOSFET. A região de base-emissor do transistor NPN é 
curto-circuitada na pastilha, metalizando-se o terminal da fonte, e a resistência da base 
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para o emissor, devido à resistência do material das regiões n e p, R be , é pequena. 
Portanto, um MOSFET pode ser considerado possuidor de um diodo interno, e o circuito 
equivalente é mostrado na Figura 8.25b. As capacitãncias parasitas são dependentes das 
suas respectivas tensões. 




Figura 8.25 

Modelo parasita 
dos MOSFETs de 
enriquecimento. 


O modelo de chaveamento dos MOSFETs é mostrado na Figura 8.26. As formas 
de onda e os tempos típicos do chaveamento são mostrados na Figura 8.27. O retardo na 
entrada em condução (do inglês turn-on delay - frf( 0n )) é o tempo necessário para carregar a 
capacitância de entrada até o nível da tensão de limiar. O tempo de subida (do inglês rise 
time - t r ) é o tempo de carga da porta a partir do nível de limiar para a tensão total V GS p, 
que é necessária para colocar o transistor na região linear. O tempo de atraso no desligamen¬ 
to (do inglês turn~off delay time - ^(off)) é o tempo necessário para a capacitância de 
entrada descarregar a partir da tensão de porta de sobreexcitação V] para a região de 
pinch-off Vqs tem de diminuir significativamente antes de V DS começar a crescer. O 
tempo de descida (do inglês fali time - tf) é o tempo necessário para a capacitância de 
entrada descarregar a partir da região de pinch-off para a tensão de limiar. Se V G $ < V>, 
o transistor desliga. 


+ < 
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Modelo de 
chaveamento de 
MOSFETs. 
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Figura 8.27 

Formas de onda e 
tempos de 
chaveamento. 



8.3.3 Excitação de Porta 

O tempo de entrada em condução de um MOSFET depende do tempo de carga da 
capacitância de entrada ou da porta. O tempo de entrada em condução pode ser reduzi¬ 
do conectando-se um circuito RC, como mostrado na Figura 8.28, para carregar a capaci¬ 
tância da porta mais rapidamente. Quando a tensão for aplicada à porta, a corrente 
inicial de carga da capacitância será 


Ig 


Vg 

Rs 


(8.50) 


e o valor de regime permanente da tensão de porta será 


Vgs 


RgVg 


Rs + Kl + Rg 


(8.51) 


em que R s é a resistência interna da fonte de excitação da porta. 


Figura 8.28 

Circuito de 
disparo rápido da 
porta. 



Para conseguir velocidades de chaveamento da ordem de 100 ns ou menos, o 
circuito excitador da porta deve ter uma baixa impedância de saída e a capacidade de 
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drenar e fornecer correntes relativamente grandes. Um arranjo totem-pole capaz de 
fornecer e drenar uma corrente elevada é mostrado na Figura 8.29. Os transistores PNP e 
NPN agem como seguidores de emissor e oferecem uma baixa impedância de saída. 
Esses transistores operam na região linear em vez de no modo de saturação, minimizan¬ 
do dessa forma o tempo de atraso. O sinal de porta para o MOSFET de potência pode ser 
gerado por um amplificador operacional. A realimentação através do capacitor C regula 
as taxas de crescimento e de decaimento da tensão da porta, controlando dessa forma 
essas taxas para a corrente de dreno do MOSFET. Um diodo colocado em antiparalelo 
com o capacitor C permite que a tensão de porta varie rapidamente em apenas um 
sentido. Há um certo número de circuitos integrados no mercado projetados para excitar 
transistores e capazes de fornecer e drenar correntes elevadas para a maioria dos 
conversores. 


BA TRANSISTORES DE INDUÇÃO ESTÁTICA - SITs 

Um transistor de indução estática (do inglês static induction transistor - SIT) é um disposi¬ 
tivo de alta freqüência e alta potência. Ele é essencialmente a versão em estado sólido do 
tubo de vácuo triodo. O corte transversal do silício de um SIT é mostrado na Figura 8.30a 
e seu símbolo está na Figura 8.30b. Ele é um dispositivo de estrutura vertical com 
multicanais curtos. Assim ele não está sujeito a limitações de área e é adequado para 
operações de potência elevada em alta velocidade. Os eletrodos da porta são introdu¬ 
zidos nas camadas epsi-n do dreno e da fonte. Um SIT é idêntico a um JFET, exceto pelo 
fato de que a construção da porta é vertical e introduzida nas camadas do dreno e da 
fonte, o que dá uma resistência de canal mais baixa, causando menor queda de tensão. 
Um SIT tem um canal de comprimento pequeno, baixa resistência em série da porta, 
baixa capacitância porta-fonte e pequena resistência térmica. Ele tem baixo ruído, baixa 
distorção e capacidade de potência elevada para freqüências de áudio. Os tempos de 
disparo e de desligamento são muito pequenos, tipicamente de 0,25 ps. 



Figura 8.29 

Excitação de 
porta com arranjo 
totem-pole e 
adequação da 
borda do pulso. 


A queda de tensão no sentido direto é elevada, tipicamente 90 V para um 
dispositivo de 180 A e 18 V para um dispositivo de 18 A. O SIT é um dispositivo 
normalmente em condução (ligado), sendo que uma tensão negativa na porta o mantém 
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desligado. A característica de estar normalmente em condução e a elevada queda de 
tensão em estado de condução limitam suas aplicações a conversões genéricas de po¬ 
tência. A especificação de corrente dos SITs pode ser de até 300 A, 1200 V e a velocidade 
de chaveamento pode ser da ordem de 100 kHz. Ele é mais adequado para aplicações de 
alta potência e alta velocidade (por exemplo, amplificadores de áudio, VHF/UHF, e 
microondas). 


Figura 8.30 

Corte transversal 
e símbolo para os 
SITs. 


Fonte (S) 



(a) Corte transversal 


9 D 



(b) Símbolo 


8.5 TRANSISTORES BIPOLARES DE PORTA 
ISOLADA - IGBTs 

Um transistor bipolar de porta isolada (do inglês insulated gate bipolar transistor - IGBT) 
combina as vantagens dos BJTs e MOSFETs. Um IGBT tem impedância de entrada 
elevada, como os MOSFETs, e baixas perdas em condução, como os BJTs. Mas não há o 
problema de ruptura secundária, como nos BJTs. Devido ao projeto e à estrutura da 
pastilha a resistência equivalente do dreno para a fonte Rds é controlada para compor¬ 
tar-se como a de um BJT. 

O corte transversal do silício de um IGBT é mostrado na Figura 8.31a, que é 
idêntica àquela de um MOSFET, exceto que o substrato ép + . Entretanto, a performance de 
um IGBT está mais próxima de um BJT do que de um MOSFET. Isso se deve ao substrato 
p + , que é responsável pela injeção de portadores minoritários na região n . O circuito 
equivalente é mostrado na Figura 8.31b, que pode ser simplificado para a Figura 8.31c. Um 
IGBT é feito de quatro camadas alternadas PNPN e poderia travar (reter) como um tiristor, 
dada a condição necessária: (a npn + a , pn „) > 1. A camada isoladora n + e a larga base epi 
reduzem o ganho do terminal NPN pelo projeto interno, evitando assim o travamento 
(retenção). O IGBT é um dispositivo controlado por tensão, similar a um MOSFET de 
potência. Ele tem baixas perdas de chaveamento e condução além de muitas das carac- 
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terísticas atraentes dos MOSFETs de potência, tais como facilidade de excitação da porta, 
corrente de pico, capacidade e robustez. Um IGBT é inerentemente mais rápido que um 
BJT. Entretanto, a velocidade de chaveamento dos IGBTs é inferior à dos MOSFETs. 


Coletor 



Emissor 

(a) Corte transversal 



Figura 8.31 

Corte transversal 
e circuito 
equivalente para 
IGBTs. 
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O símbolo e o circuito de uma chave com IGBT são mostrados na Figura 832. Os 
três terminais são coletor, emissor e porta, em vez de dreno, fonte e porta como em um 
MOSFET. Os parâmetros e seus símbolos são similares aos dos MOSFETs, exceto que os 
índices para o dreno e a fonte são mudados para coletor e emissor, respectivamente. A 
especificação de corrente para um IGBT pode ser de até 400 A e 1200 V, com freqüência de 
chaveamento de até 20 kHz. Os IGBTs estão encontrando crescentes aplicações em média 
potência, tais como acionamentos de motores CC e CA, fontes de alimentação, relés de 
estado sólido e contatores. 


Figura 8.32 

Símbolo e circuito 
para um MOSIGT. 


Sinal de porta 




Vcc-^A 


8.6 OPERAÇÃO EM SÉRIE E EM PARALELO 

Os transistores podem ser operados em série para aumentar a sua capacidade de tensão. 
É muito importante que os transistores conectados em série sejam ligados e desligados 
simultaneamente. De outra forma, o dispositivo mais lento para entrar em condução e o 
dispositivo mais rápido no desligamento estarão sujeitos a toda a tensão do circuito de 
coletor-emissor (ou dreno-fonte) e o dispositivo particular poderá ser destruído devido a 
uma tensão elevada. Os dispositivos devem ser casados, ou seja, devem ter ganho, 
transcondutância, tensão de limiar, queda de tensão direta, tempo de entrada de condu¬ 
ção e tempo de desligamento aproximadamente iguais. Até mesmo as características de 
excitação da porta ou base devem ser idênticas. Podem ser utilizados circuitos de divisão 
de tensão similares aos dos diodos. 

Os transistores são conectados em paralelo se um dispositivo não puder supor¬ 
tar a demanda de corrente de carga. Para a igual divisão da corrente, os transistores 
devem ser casados, ou seja, devem ter ganho, transcondutância, tensão de saturação, 
tempo de entrada em condução e de desligamento aproximadamente iguais. Mas, na 
prática, nem sempre é possível encontrar esses requisitos. Uma quantia razoável da 
divisão de corrente (45% a 55% para dois transistores) pode ser obtida conectando-se 
resistores em série com os terminais do emissor (ou da fonte), como mostra a Figura 8.33. 

Os resistores na Figura 8.33 auxiliarão na divisão de corrente sob condições de 
regime permanente. A divisão de corrente sob condições dinâmicas pode ser conseguida 
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conectando-se indutores acoplados, como mostrado na Figura 8.34. Se a corrente através 
de Qi crescer, o L(di/dt) sobre o indutor aumenta e uma tensão correspondente de 
polaridade oposta é induzida sobre o indutor L 2 . O resultado é um caminho de baixa 
impedância, e uma corrente é desviada para Q 2 . Os indutores geram picos de tensão 
(spikes) e podem ser caros e volumosos, especialmente em correntes elevadas. 



Figura 8.33 

Conexão de 
transistores em 
paralelo. 



Figura 8.34 

Divisão dinâmica 
da corrente. 


Os BJTs têm um coeficiente negativo de temperatura. Durante a divisão de 
corrente, se um BJT conduzir mais corrente, sua resistência em sentido direto (estado de 
condução) diminui e sua corrente aumenta ainda mais, enquanto os MOSFETs têm 
coeficientes positivos de temperatura e a operação em paralelo é relativamente fácil. O 
MOSFET que inicialmente conduzir a corrente mais elevada aquece mais rápido e sua 
resistência em sentido direto aumenta, resultando em um desvio de corrente para os 
outros dispositivos. Os IGBTs requerem cuidados especiais para casar suas carac¬ 
terísticas devido às variações de coeficientes de temperatura com a corrente de coletor. 

Exemplo 8.6 

Dois MOSFETs que são conectados em paralelo de maneira similar à Figura 13.33 conduzem uma 
corrente total de It = 20 A. A tensão de dreno-fonte do MOSFET M\ ê Vosi = 2,5 V e para o 
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MOSFET Mi é Vdsi = 3 V. Determinar a corrente de dreno de cada transistor e a diferença na 
divisão de correntes se as resistências em série para esta finalidade forem (a) R s \ = 0,3 lQ e 
Rs2 = 0,2 O e (b) Rsi = R s 2 = 0,5 D. 

Solução: (a) Zdi + Id2 = h e Vdsi + 7di Rsi = V"ds2 + Id2Rs2 = (h ~ 7di). 


7 Dl 


VpS2 - V^DSl + 1tRs2 
Rsl + i^s2 


(8.52) 


3 - 2,5 + 2 0 x 0,2 = 
0,3 + 0,2 


ou 45% 


7d 2 = 20 - 9 = 11 A ou 55% 


A7 = 55 - 45 = 10% 


(b) 


hl 


3 - 2,5 + 20 x 0,5 
0,5 + 0,5 


10,5 A 


ou 52,5% 


7d2 = 20 - 10,5 = 9,5 A ou 47,5% 


A7 = 52,5 - 47,5 = 5% 


8.7 LIMITAÇÕES DE di/dt E dv/dt 

Os transistores requerem certos tempos de entrada em condução e de desligamento. 
Desprezando os tempos de atraso t^ e de armazenamento t s , as formas de onda de tensão 
e corrente típicas de uma chave com BJT são mostradas na Figura 8.35. Durante a entrada 
em condução, a corrente de coletor cresce e o di/dt é 


di h Ics 

dt tr tr 


(8.53) 


Durante o desligamento, a tensão de coletor-emissor tem de crescer em relação à queda 
da corrente de coletor e o dv/dt é 
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dv = V* = Vçç 
dt tf tf 


(8.54) 



Figura 8.35 

Formas de onda 
de tensão e 
corrente. 


As condições di/dt e dv/dt nas Eqs. (8.53) e (8.54) são estabelecidas pelas 
características de chaveamento do transistor e têm de ser satisfeitas durante a entrada em 
condução e o desligamento. Os circuitos de proteção normalmente são necessários para 
manter a operação dentro dos limites permissíveis de di/dt e dv/dt do transistor. Uma 
chave com transistor típica, com proteção de di/dt e dv/dt, é mostrada na Figura 8.36a, 
com as formas de onda de operação na Figura 8. 36b. A rede RC em paralelo com o 
transistor é conhecida como circuito snubber ou snubber e limita o dv/dt O indutor L S/ que 
limita o di/dt, é às vezes chamado snubber em série. 



Figura 8.36 

Chave com 
transistor com 
proteção de di/dt 
e dv/dt. 


Supor que sob condições de regime permanente a corrente de carga I L esteja 
circulando livremente através do diodo D m , que tem tempo de recuperação reversa 
desprezível. Quando o transistor Qj entrar em condução, a corrente do coletor crescerá e 
a corrente do diodo D m cairá porque D m se comportará como um curto-circuito. O 
circuito equivalente durante a entrada em condução é mostrado na Figura 8.37a e o 
di/dt nessa condição é 







358 


Eletrônica de Potência - Circuitos , Dispositivos e Aplicações Cap. 8 


— = (8.55) 

dt L s 

Resolvendo-se a Eq. (8.53) juntamente com a Eq. (8.55), obtém-se o valor de L s como 

Ls = ^ (8-56) 

h 

Durante o desligamento, o capacitor Q carregará através da corrente de carga; o circuito 
equivalente é mostrado na Figura 8.37b. A tensão do capacitor aparecerá sobre o transis¬ 
tor e o dv/dt será 


dv _ II 
dt Cs 


(8.57) 


Aplicando a Eq. (8.54) à Eq. (8.57), obtém-se o valor necessário da capacitância. 


Cs 



(8.58) 


Figura 8.37 

Circuitos 

equivalentes. 



(a) Modo 1 (b) Modo 2 (c) Modo 3 


Uma vez que o capacitor esteja carregado com V s , o diodo de comutação conduzirá. 
Devido à energia armazenada em L s , haverá um circuito ressonante amortecido, como 
mostrado na Figura 8.37c. A análise transitória de um circuito RLC é discutida na Seção 
16.4. O circuito RLC em geral é criticamente amortecido para evitar oscilações. Para 
amortecimento crítico unitário, 8 = 1, e a Eq. (16.11) dá 


Rs = 2 



(8.59) 


O capacitor C s tem de descarregar através do transistor, o que aumenta a especificação de 
corrente máxima do transistor. A descarga através do transistor pode ser evitada colo- 
cando-se um resistor R s em paralelo com Q, em vez de colocá-lo com D s . 
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A corrente de descarga é mostrada na Figura 8.38. Quando da escolha do valor de R S/ o 
tempo de descarga, R S C S = x s também deve ser considerado. Um tempo de descarga de 
um terço do período de chaveamento T s normalmente é adequado. 

3 RsC s = Ts = j 

JS 


OU 


Rs = 


1 

3/s C s 


(8.60) 


Exemplo 8.7 

Um transistor bipolar é operado como uma chave chopper na freqüência de/ s = 10 kHz. O arranjo 
do circuito é mostrado na Figura 8.36a. A tensão CC do chopper é V s = 220 Vea corrente de carga 
é h = 100 A. Vce (sat) = 0 V. Os tempos de chaveamento são td = 0, t r = 3 ps e tf = 1,2 ps. Deter¬ 
minar os valores de (a) L s ; (b) C s ; (c) R s para a condição de circuito criticamente amortecido; (d) R s , 
se o tempo de descarga for limitado a um terço do período de chaveamento; (e) R S/ se o pico da 
corrente de descarga for limitado a 10% da corrente de carga; e (f) a perda de energia P Sf devido ao 
snubber RC, desprezando o efeito do indutor L s na tensão do capacitor snubber C s . 



Figura 8.38 

Corrente de 
descarga do 
capacitor snubber . 


Solução: li = 100 A, V s = 220 V,/ s = 10 kHz, t r = 3 ps e tf = 1,2 ps. 

(a) A partir da Eq. ( 8 . 56 ), L s = V s t r /Ii = 220 x 3/100 = 6,6 pH. 

(b) A partir da Eq. ( 8 . 58 ), C s = htf/V s = 100 x 1 , 2/220 = 0,55 pF. 

(c) A partir da Eq. ( 8 . 59 ), R s = 2 Vl s /C s = 2 V ( 6 , 6 / 0 , 55 ) = 6,93 Í2. 

(d) A partir da Eq. ( 8 . 60 ), R s = 1/(3 f s C s ) = 10 3 /(3 x 10 x 0 , 55 ) = 60,6 Í2. 

(e) Vs/Rs = 0,1 x h ou 220/Rs = 0,1 x 100ouR s = 22 Ü. 

(f) A perda devido ao snubber , desprezando a perda no diodo D, é 

Ps = 0,5C,Vr/, 

= 0,5 x 0,55 x 10 -6 x 220 2 x 10 x 10 3 = 133,1 W 


(8.61) 
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83 fSGLAÇÃO DAS EXCITAÇÕES DA BASE E DA PORTA 

Para operar transistores de potência como chaves, uma apropriada tensão de porta ou 
corrente de base tem de ser aplicada para excitar os transistores de modo a levá-los à 
saturação e a uma pequena queda de tensão em estado de condução. A tensão de 
controle deve ser aplicada entre os terminais de porta e fonte ou entre base e emissor. Os 
conversores de potência em geral requerem múltiplos transistores e cada transistor deve 
ser excitado individualmente. A Figura 8.39a mostra a topologia de um inversor monofá¬ 
sico em ponte. A tensão CC principal é V s com o terminal comum (terra) G. 

O circuito lógico na Figura 8.39b gera quatro pulsos. Esses pulsos, como mos¬ 
trado na Figura 8.39c, são defasados no tempo para realizar a seqüência lógica necessária 
para a conversão de energia de CC em CA. Entretanto, todos os quatro pulsos lógicos 
têm um terminal comum C. Esse terminal comum do circuito lógico pode ser conectado 
ao ponto comum G da fonte de alimentação principal, como mostrado pelas linhas 
pontilhadas. 


Figura 8.39 

Inversor 
monofásico em 
ponte e sinais de 
excitação. 


tV V Q 2 


1 



v g 3 .v g4 





(c) Pulsos na porta 
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(a) Arranjo do circuito 


(b) Gerador lógico 


O terminal gi, que tem uma tensão de V„ } em relação ao terminal C, não pode 
ser conectado diretamente ao terminal G\. O sinal Vgi deve ser aplicado entre os termi¬ 
nais da porta Gi e da fonte Si do transistor M\. É necessário que haja isolação e interface 
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entre o circuito lógico e os transistores de potência. Entretanto, os transistores M 2 e M 4 
podem ser excitados diretamente sem os circuitos de isolação ou interface, desde que os 
sinais lógicos sejam compatíveis com os requisitos de excitação da porta dos transistores. 

A importância de excitar um transistor entre seus terminais de porta e fonte, em 
vez de fazê-lo entre porta e o terminal comum, pode ser demonstrada com a Figura 8.40, 
onde a resistência da carga é conectada entre a fonte e o comum. A tensão porta-fonte 
efetiva é 


Vgs = Vg - RlId(Vgs ) 

onde Id(Vgs) varia com Vgs* O valor efetivo de Vgs diminui à medida que o transistor 
entra em condução e Vgs atinge um valor de regime permanente, que é necessário para 
equilibrar a corrente de carga ou de dreno. O valor efetivo de V GS é imprevisível e tal 
arranjo não é adequado. Há basicamente duas maneiras de se isolar os sinais de controle 
ou porta em relação ao comum (terra): 

1. transformadores de pulsos; 

2. optoacopladores. 



Figura 8.40 

Tensão de porta 
entre a porta e o 
comum. 


8.8.1 Transformadores de Pulsos 

Os transformadores de pulsos têm um enrolamento primário e podem ter um ou mais 
enrolamentos secundários. Enrolamentos secundários múltiplos permitem sinais de ex¬ 
citação simultâneos para transistores conectados em série e em paralelo. A Figura 8.41 
mostra um arranjo de excitação de porta isolado por transformador. O transformador 
deve ter uma indutância de dispersão muito pequena e o tempo de subida do pulso de 
saída deve ser muito pequeno. Com um pulso relativamente longo e baixa freqüência de 
chaveamento, o transformador pode saturar e sua saída será distorcida. 
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Figura 8.41 

Excitação da 
porta isolada por 
transformador. 


Circuito 
lógico de 
I excitação 



c 


8.8.2 Optoacopladores 

Os optoacopladores combinam um diodo emissor de luz infravermelha (do inglês infra- 
red light-emitting diode - ILED) e um fototransistor de silício. O sinal de entrada é aplicado 
ao ILED e a saída é obtida através do fototransistor. Os tempos de subida e de descida 
dos fototransistores são muito pequenos, com valores típicos de tempo de entrada em 
condução t on = 2 a 5 ps e tempo de desligamento t 0 £f = 300 ns. Esses tempos de entrada 
em condução e de desligamento limitam as aplicações em freqüência elevada. Um 
circuito de isolação de porta utilizando um fototransistor é mostrado na Figura 8.42. O 
fototransistor poderia ser um par Darlington. Os fototransistores requerem fonte de 
alimentação separada e adicionam complexidade, custo e peso aos circuitos de excitação. 


Figura 8.42 

Isolação da 
porta com 
optoacoplador. 


Optoacoplador 
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8.9 MODELOS SPSCE 

O modelo PSpice, baseado no modelo do controle integral da carga de Gummel and Poon, 
é mostrado na Figura 8.43a. O modelo estático (CC) gerado pelo PSpice é mostrado na 
Figura 8.43b. Se certos parâmetros não forem especificados, o PSpice assume o modelo 
simples de Ebers-Moll, como mostra a Figura 8.43c. 

O enunciado do modelo para os transistores NPN tem a seguinte forma geral: 
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.MODEL QNAME NPN {P1=V1 P2=V2 P3=V3 . PN=VN) 

e para os transistores PNP a forma geral é 

.MODEL QNAME PNP (P1=V1 P2=V2 P3=V3) . PN=VN) 


onde QNAME é o nome do modelo, de BJT; NPN e PNP são os símbolos para os tipos de 
transistores NPN e PNP f respectivamente; Pl, P2,... e VI, V2, ... são os parâmetros e seus 
valores, respectivamente. Os parâmetros que afetam o comportamento do chaveamento 
de um BJT em eletrônica de potência são IS, BF, CJE, CJC, TR e TE O símbolo para um BJT 
é o Q e seu nome tem de começar com Q. A forma geral é 

Q(name) NC NB NE NS QNAME [ (area) valuej 

onde NC, NB, NE e NS são os nós do coletor, a base, o emissor e o substrato, respectiva¬ 
mente. O nó do substrato é opcional: se não for especificado, a condição padrão (default) 
para o comum (terra) é assumida. A corrente positiva é a corrente que entra em um 
terminal. Isto é, a corrente flui do nó do coletor, através do dispositivo, para o nó do 
emissor em um BJT -NPN. 

O modelo PSpice de um MOSFET de canal n é mostrado na Figura 8.44a. O 
modelo estático (CC), que é gerado pelo PSpice, é mostrado na Figura 8.44b. O enuncia¬ 
do do modelo dos MOSFETs de canal n tem a seguinte forma geral: 

.MODEL MN AME NMOS (P1=V1 P2 = V2 P3=V3 . PN=VN) 

e o enunciado para os MOSFETs de canal p tem a forma: 

.MODEL MN AME PMOS (P1=V1 P2=V2 P3=V3 . PN=VN) 

onde MNAME é o nome do modelo; NMOS e PMOS são os símbolos para os MOSFETs 
de canal dos tipos nep, respectivamente. Os parâmetros que afetam o comportamento 
de um MOSFET em eletrônica de potência são L, W, VTO, KP, IS, CGSO e CGDO. 
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Figura 8.43 

Modelos PSpice 
de um BJT. 





O símbolo para um transistor de efeito de campo de óxido metálico semicondu¬ 
tor (MOSFET) é o M. O nome dos MOSFETs deve começar com M e ele tem a seguinte 
forma geral: 

M<name> ND NG NS NB MNAME 

+ [L=<value>] [W=<value>] 

+ [AD=<value>] [AS=<value>] 

+ [PD=<value>] [PS=<value>] 

+ [NRD=<value>] [NRS=<value>] 

+ [NRG=<value>] [NRB=<value>] 

onde ND, NG, NS e NB são os nós do dreno, a porta, a fonte ou o substrato, respectiva¬ 
mente. 
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(b) Modelo CC 


Figura 8.44 

Modelo PSpice 
de um MOSFET 
de canal n. 


RESUMO 

Os transistores de potência geralmente são de quatro tipos: BJTs, MOSFETs, SITs e IGBTs. 
Os BJTs são dispositivos controlados por corrente e seus parâmetros são sensíveis à 
temperatura da junção. Os BJTs sofrem da ruptura secundária e requerem corrente de 
base reversa durante o desligamento, para reduzir o tempo de armazenamento. Mas eles 
têm baixa tensão de saturação em estado de condução. 

Os MOSFETs são dispositivos controlados por tensão e requerem muito baixa 
potência de excitação da porta, sendo seus parâmetros menos sensíveis à temperatura da 
junção. Não há o problema da ruptura secundária nem a necessidade de aplicação de 
tensão negativa na porta durante o desligamento. Os IGBTs, que combinam as vantagens 
dos BJTs e MOSFETs, são dispositivos controlados por tensão e têm baixa queda de 
tensão em estado de condução, de forma similar aos BJTs. Os IGBTs não têm o fenômeno 
da ruptura secundária. Os SITs são dispositivos de potência e freqüência mais elevadas. 
Eles são mais adequados para amplificadores de áudio, VHF/UHF, e microondas. Eles 
têm a característica de normalmente estarem ligados e têm uma elevada queda de tensão 
em estado de condução. 
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Os transistores podem ser conectados em série ou em paralelo. A operação em 
paralelo normalmente requer elementos de distribuição de corrente. A operação em série 
requer a adequação (casamento) de parâmetros, especialmente durante a entrada em 
condução e o desligamento. Para manter a relação de corrente e tensão dos transistores 
durante a entrada em condução e o desligamento, em geral é necessário utilizar circuitos 
snubber para limitar o di/dt e o dv/dt. 

Os sinais de porta podem ser isolados do circuito de potência através de 
transformadores de pulsos ou optoacopladores. Os transformadores de pulsos são 
simples, mas a indutância de dispersão deve ser muito pequena. Os transformadores 
podem se saturar a uma baixa freqüência e pulsos longos. Os optoacopladores requerem 
fonte de alimentação separada. 
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QUESTÕES DE REVISÃO 

8.1 O que é um transistor bipolar (BJT)? 

8.2 Quais são os tipos de BJTs? 

8.3 Quais são as diferenças entre os transistores NPN e PNP? 

8.4 Quais são as características de entrada dos transistores NPN? 

8.5 Quais são as características de saída dos transistores NPN? 

8.6 Quais são as três regiões de operação dos BJTs? 

8.7 O que é o beta ((3) dos BJTs? 

8.8 Qual é a diferença entre beta ((3) e beta forçado ((3/) dos BJTs? 

8.9 O que é a transcondutância dos BJTs? 

8.10 O que é o fator de sobreexcitação dos BJTs? 

8.11 Qual é o modelo de chaveamento dos BJTs? 

8.12 Qual é a causa do tempo de atraso dos BJTs? 

8.13 Qual é a causa do tempo de armazenamento dos BJTs? 

8.14 Qual é a causa do tempo de subida dos BJTs? 

8.15 Qual é a causa do tempo de descida dos BJTs? 

8.16 O que é o modo de saturação dos BJTs? 

8.17 O que é o tempo de entrada em condução dos BJTs? 

8.18 O que é o tempo de desligamento dos BJTs? 

8.19 O que é a FBSOA dos BJTs? 
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8.20 O que é a RBSOA dos BJTs? 

8.21 Por que é necessário inverter a polarização dos BJTs durante o desligamento? 

8.22 O que é a ruptura secundária dos BJTs? 

8.23 Quais são as técnicas de excitação de base para aumentar a velocidade de chaveamento 
dos BJTs? 

8.24 O que é o controle anti-saturação dos BJTs? 

8.25 Quais são as vantagens e desvantagens dos BJTs? 

8.26 O que é um MOSFET? 

8.27 Quais são os tipos de MOSFETs? 

8.28 Quais são as diferenças entre os MOSFETs do tipo enriquecimento e depleção? 

8.29 O que é a tensão de pinch-off dos MOSFETs? 

8.30 O que é a tensão de limiar dos MOSFETs? 

8.31 O que é a transcondutância dos MOSFETs? 

8.32 Qual é o modelo de chaveamento dos MOSFETs de canal n? 

8.33 Quais são as características de transferência dos MOSFETs? 

8.34 Quais são as características de saída dos MOSFETs? 

8.35 Quais são as vantagens e desvantagens dos MOSFETs? 

8.36 Por que os MOSFETs não necessitam de tensão negativa na porta durante o desligamento? 

8.37 Por que o conceito de saturação é diferente para os BJTs e MOSFETs? 

8.38 O que é o tempo de entrada em condução dos MOSFETs? 

8.39 O que é o tempo de desligamento dos MOSFETs? 

8.40 O que é um SIT? 

8.41 Quais são as vantagens dos SITs? 

8.42 Quais são as desvantagens dos SITs? 

8.43 O que é um IGBT? 

8.44 Quais são as características de transferência dos IGBTs? 

8.45 Quais são as características de saída dos IGBTs? 

8.46 Quais são as vantagens e desvantagens dos IGBTs? 
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8.47 Quais são as principais diferenças entre os MOSFETs e os BJTs? 

8.48 Quais são os problemas da operação em paralelo dos BJTs? 

8.49 Quais são os problemas da operação em paralelo dos MOSFETs? 

8.50 Quais são os problemas da operação em paralelo dos IGBTs? 

8.51 Quais são os problemas da operação em série dos BJTs? 

8.52 Quais são os problemas da operação em série dos MOSFETs? 

8.53 Quais são os problemas da operação em série dos IGBTs? 

8.54 Quais são os propósitos do snubber em paralelo com os transistores? 

8.55 Quais são os propósitos do snubber em série com os transistores? 

8.56 Quais são as vantagens e desvantagens da isolação da porta com transformador? 

8.57 Quais são as vantagens e desvantagens da isolação da porta com optoacoplador? 


PROBLEMAS 

8.1 O beta (p) do transistor bipolar na Figura 8.6 varia entre 10 e 60. A resistência da carga 
é Rc = 5 Q. A tensão de alimentação CC é Vcc = 100 V e a tensão de entrada para o 
circuito de base éVg-8V.Se Vqe( sat) = 2,5 V e Vbe( sat) = 1,75 V. Encontrar (a) o valor de 
Rb que resultará na saturação com um fator de sobreexcitação de 20; (b) o p forçado; e (c) 
a perda de potência no transistor Pt. 

8.2 O beta (p) do transistor bipolar na Figura 8.6 varia entre 12 e 75. A resistência de carga 
é Rc = 1,5 Ü. A fonte de alimentação é Vcc = 40 V e a tensão de entrada para o circuito de 
base é Vb = 6 V. Se Vce( sat) = 1,2 V, Vbe( sat) = 1,6 V e Rb = 0,7 D. Determinar: (a) o fator 
de sobreexcitação ODF, (b) o P forçado e (c) a perda de potência no transistor Pt. 

8.3 Um transistor é utilizado como chave e as formas de onda são mostradas na Figura 13.10. Os 
parâmetros são Vcc = 200 V, Vbe( sat) = 3V, I B = 8A r Vce( sat) = 2V, Ics = 100 A, 
tá = 0,5 ps, t r - 1 ps, ts = 5 ps, tf — 3 ps e f s = 10 kHz O ciclo de trabalho é k = 50% e a 
corrente de fuga de coletor-emissor é Iceo = 3 mA. Determinar a perda de potência 
devido à corrente de coletor (a) durante a entrada em condução t on = tá + t r ; (b) durante 
o período de condução t n ; (c) durante o desligamento f Q ff = t s + tf, (d) durante o blo¬ 
queio to ; e (e) a perda média total de potência Pt; (f) plotar a potência instantânea devido 
à corrente de coletor P c (t). 

8.4 A temperatura máxima da junção do transistor bipolar no Problema 8.3 é T/ = 150°C e a 
temperatura ambiente é Ta = 25°C. Se as resistências térmicas forem Rjc = 0,4°C/W e 
Rcs = 0,05°C/W, calcular a resistência térmica do dissipador. Rs a. (Dica: desprezar a 
perda de potência devido à excitação da base.) 
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8.5 Para os parâmetros no Problema 8.3, calcular a perda média de potência devido à cor¬ 
rente de base, Pb- 

8.6 Repetir o Problema 8.3 se Vbe( sa) = 2,3V, Ib = 8A, VcE( saf = 1,4V, td = 0,1 ps, 
t r = 0,45 ps, t s = 3,2 ps e tf = 1,1 ps. 

8.7 Um MOSFET é utilizado como chave. Os parâmetros são Vdd = 40 V, 1d = 35 A, 
R ds = 28 m D, Vgs = 10 V, td( or| = 25 ns, t r = 60 ns, U (o f$ = 70 ns, f/ = 25 ns e 
f s = 20 kHz. A corrente de fuga de dreno-fonte é Idss = 250 pA e o ciclo de trabalho 

= 60%. Determinar a perda de energia devido à corrente de dreno (a) durante a entrada 
em condução t Q n = U(n) + h; (b) durante o período de condução t n ; (c) durante o desliga¬ 
mento toíí = td( off) + tf, (d) durante o bloqueio t 0 ; e (e) a perda média total de potência 
Pt- 

8.8 A temperatura máxima da junção do MOSFET no Problema 8.7 éTj — 150 Cea tempera¬ 
tura ambiente é Ta = 30°C. Se as resistências térmicas forem Rjc = 1 K/W e 
Rcs = 1 K/W, calcular a resistência térmica do dissipador. Rs A- (Nota: K = °C + 273.) 

8.9 O circuito de excitação de base na Figura 13.18 tem Vcc = 400 V, Rc = 4 Q, Vdi = 3,6 V, 
Vd2 = 0,9 V, V B E( sat) = 0,7 V, V B = 15 V, Rb - 1,1 D e P = 12. Calcular (a) a corrente de 
coletor sem grampeamento; (b) a tensão de grampeamento do coletor Vqe ; e (c) a corrente 
de coletor com grampeamento. 

8.10 Dois BJTs são conectados em paralelo de maneira similar à Figura 8.33. A corrente total da 
carga é Pr = 200 A. A tensão de coletor-emissor do transistor Qi é Ucei = 1,5 V e a do 
transistor Qi é VcEl = 1,1 V. Determinar a corrente de coletor de cada transistor e a 
diferença na divisão de corrente se os resistores em série para a divisão de corrente forem 
(a) Rei = 10 mH e R e i = 20 mO e (b) Rei = Rei = 20 mQ. 

8.11 Um transistor bipolar é operado como chave chopper na freqüência de f s = 20 kHz. O 
arranjo do circuito é mostrado na Figura 8.36a. A tensão CC de entrada do chopper é 
V s = 400 V e a corrente de carga é h = 100 A. Os tempos de chaveamento são t r = 1 ps e 
tf = 3 ps. Determinar os valores de (a) L s ; (b) C s ; (c) R s , para a condição criticamente 
amortecida; (d) R s , se o tempo de descarga for limitado a um terço do período de 
chaveamento; (e) R$, se o pico da corrente de descarga for limitado a 5/o da corrente de 
carga; e (f) a perda de energia P S/ devido ao snubber RC, desprezando o efeito do indutor 
L s na tensão do capacitor snubber C s - Considerar que VcE( sat) = 0. 

8.12 Um MOSFET é operado como chave chopper na freqüência de f s = 50 kHz. O arranjo do 
circuito é mostrado na Figura 8.36a. A tensão CC de entrada do chopper é Vs = 30 V e a 
corrente de carga é II — 40 A. Os tempos de chaveamento são tr — 60 ns e tj = 25 ns. 
Determinar os valores de (a) L s ; (b) C s ; (c) R s , para a condição criticamente amortecida; (d) 
R s , se o tempo de descarga for limitado a um terço do período de chaveamento; (e) R s , se 
o pico da corrente de descarga for limitado a 5% da corrente de carga; e (f) a perda de 
potência P s devido ao snubber RC, desprezando o efeito do indutor L s na tensão do 
capacitor snubber C s - Considerar VcE(sat) = 0- 
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Capítulo 9 


Choppers 



9.1 INTRODUÇÃO 


Em muitas aplicações industriais, é necessário converter uma fonte de tensão CC fixa em 
uma fonte de tensão CC variável Um chopper converte diretamente de CC para CC e é 
conhecido como um conversor CC-CC Um chopper pode ser considerado o equivalente 
CC de um transformador CA com uma relação de espiras continuamente variável. Da 
mesma maneira que um transformador, ele pode ser utilizado para abaixar ou elevar a 
tensão de uma fonte CC. 

Os choppers são amplamente utilizados para controle de tração de motores em 
automóveis elétricos, trolebus, guindastes marinhos, empilhadeiras de almoxarifados e 
transportadores em minas. Eles fornecem controle de aceleração suave, alta eficiência e 
resposta dinâmica rápida. Os choppers podem ser usados na frenagem regenerativa de 
máquinas de corrente contínua (MCC), para devolver energia à fonte de alimentação, e 
essa característica resulta em economia de energia para sistemas de transporte com 
paradas freqüentes. Os choppers são usados em reguladores de tensão CC e também com 
um indutor para gerar uma fonte de corrente CC, especialmente para os inversores do 
tipo fonte de corrente. 


9.2 PRINCÍPIO DA OPERAÇÃO ABAIXADORA ( STEP - DOWN ) 

O princípio de operação pode ser explicado pela Figura 9.1a. Quando a chave CH é 
fechada por um tempo ty a tensão de entrada V s aparece sobre a carga. Se a chave 
permanecer fechada por um tempo ty a tensão sobre a carga será zero. As formas de 
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onda para a tensão de saída e corrente de carga também são mostradas na Figura 9.1b. A 
chave do chopper pode ser implementada utilizando um (1) BJT de potência, (2) MOSFET 
de potência, (3) GTO ou (4) tiristor em comutação forçada. Os dispositivos práticos têm 
uma queda de tensão finita na faixa de 0,5 a 2 V e, por questão de simplificação, 
desprezaremos as quedas de tensão desses dispositivos semicondutores de potência. 


Figura 9.1 

Chopper 
abaixador com 
carga resistiva. 



(a) Circuito 



(b) Formas de onda 


A tensão média de saída é dada por 

Va = ! j’ VQdt = % Vs = fhVs = kV s 
T J 0 1 


(9.1) 


e a corrente média da carga, I a = V a /R = kV,/R, onde Té o período de operação do 
chopper, k = t\/T é o ciclo de trabalho e/é freqüência de operação do chopper. O valor 
eficaz da tensão de saída é encontrado a partir de 


Vo = 



l T 



= Vfc V s 


(9.2) 


Supondo um chopper sem perdas, a potência de entrada para ele é igual à potência de 
saída e é dada por 


Pi = 


1 

T 



1 f kT vo 

T J o R 


, , V 7 / 

dt = k — 


A resistência de entrada efetiva vista pela fonte é 

_ Vs _ _ R 

Kr la kVs/R k 


(9.3) 


(9.4) 
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O ciclo de trabalho k pode ser variado de 0 a 1, variando-se /, T ou/. Portanto, 
a tensão de saída V 0 pode ser variada de 0 a V s , controlando-se k, e o fluxo de potência 
pode ser controlado. 

la Operação em freqüência constante . A freqüência de operação/(ou período 
de operação T) é mantida constante e o tempo de condução t\ é variado. A 
largura do pulso é variada e esse tipo de controle é conhecido como 
modulação por largura de pulsos (do inglês pulse width modulation - PWM). 

2. Operação em freqüência variável A freqüência de operação / é variada. 
Tanto o tempo de condução t\ como o tempo de bloqueio ti podem ser 
mantidos constantes. Isso é chamado modulação em freqüência (do inglês 
frequency modulation). A freqüência tem de ser variada em uma ampla faixa 
para se obter uma faixa completa de tensão de saída. Esse tipo de controle 
geraria harmônicos em freqüências imprevisíveis e o projeto do filtro seria 
difícil. 


Exemplo 9.1 

O chopper CC na Figura 9.1a tem uma carga resistiva de R - 10 Q e a tensão de entrada é 
Ps = 220 V. Quando a chave do chopper permanece ligada, sua queda de tensão é v c h = 2 V e a 
freqüência de operação é / = 1 kHz. Se o ciclo de trabalho for de 50%, determinar (a) a tensão 
média de saída V a , (b) a tensão eficaz de saída V 0 , (c) a eficiência do chopper , (d) a resistência efetiva 
de entrada do chopper Ri e (e) o valor eficaz da componente fundamental da tensão harmônica de 
saída. 


Solução: Ps = 220 V, k = 0,5, R = 10 O e v c h = 2 V. 

(a) A partir da Eq. (9.1), V a = 0,5 x (220 - 2) = 109 V. 

(b) A partir da Eq. (9.2), V„ = VÕ5 x (220 - 2) = 154,15 V. 

(c) A potência de saída pode ser encontrada a partir de 


1 f kT vi 1 r*T (Vs ~ Vch ) 2 ,. , (Vs ~ ®ch) 2 

/ j o dl T J, R ■" - 


= 0,5 x 


(22 0 - 2 ) 2 
10 


2376,2 W 


A potência de entrada para o chopper pode ser encontrada a partir de 


P . i p ,, ,, i r kT Vs(v s - och) , v s (Vs - vch) 

Pl = T J Ü Vs dt = T K --R. dt k - R 

= 0,5 X 220 x 22í) ,,7 2 = 


(9.5) 


2398 W 


(9.6) 
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A eficiência do chopper é 


íí ■ 1ir = ,9 ' 09% 

(d) A partir da Eq. (9.4), Ri = 10/0,5 = 20 Cl. 

(e) A tensão de saída, como mostrado na Figura 9.1b, pode ser expressa na série de 

Fourier como 


v 0 (t ) = kV s + 


Vs 

nn 


sen 2nnk coslnnft 

n = 1 


+ 



n = 1 


(1 - coslnnk ) sen Innft 


(9.7) 


A componente fundamental (para n = 1) da tensão harmônica de saída pode ser determinada a 
partir da Eq. (9.7) como 


V 

v\(t) = — [sen 2nk cos 2nft + (1 - cos 2%k ) sen 2nft] 
n 

220 x 2 (9 ' 8) 

= * - sen (2rt x lOOOf) = 140,06 sen (6283,2f) 

7t 

e seu valor eficaz á V\ = 140,06/^2^ = 99,04 V. 

Nota: O cálculo da eficiência, que inclui as perdas do chopper na condução, não leva em 
consideração as perdas no chaveamento dos choppers práticos devido ao disparo e bloqueio. A 
eficiência de um chopper prático varia entre 92% e 99%. 


9.3 CHOPPER ABAIXADOR COM CARGA RL 

Um chopper com uma carga RL é mostrado na Figura 9.2. A operação do chopper pode ser 
dividida em dois modos. Durante o modo 1, o chopper é ligado e a corrente flui da fonte 
para a carga. Durante o modo 2, o chopper é desligado e a corrente de carga continua a 
fluir através do diodo de comutação D m . Os circuitos equivalentes desses modos são 
mostrados na Figura 9.3a. As formas de onda da corrente de carga e da tensão de saída 
são mostradas na Figura 9.3b. 
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Chopper 

Figura 9.2 

Chopper com 
carga RL. 

A corrente de carga para o modo 1 pode ser encontrada a partir de 

V s = Rh + L + E (9.9) 

A solução da Eq. (9.9), com a corrente inicial q(f = 0) = ly dá a corrente de carga como 

h(t) = he~ tR/L + (1 _ e -tR/L } (9, 10) 

Esse modo é válido 0 < t < íj(= kT); e ao fim desse modo a corrente de carga torna-se 

h(t) = ti = kT) = h (9.11) 

A corrente de carga para o modo 2 pode ser encontrada a partir de 

0 = Rh + L d T + E (9-12) 

at 

Com a corrente inicial Í 2 (t = 0) = h, redefinindo a origem do tempo (isto é, t = 0), no 
início do modo 2, tem-se: 

h(t) = he~ tR/L ~ | d - e“ íR/L ) (9.13) 

Esse modo é válido para 0 < t < t 2 [= (1 - k )T ]. Ao final desse modo, a corrente de 
carga torna-se 

h(t = ti) = h (9-14) 

Ao final do modo 2, o chopper é ligado novamente no próximo ciclo após o tempo 
T = l/f = h + t 2 . 






376 


Eletrônica de Potência - Circuitos , Dispositivos e Aplicações Cap. 9 


Sob condições de regime permanente, l\ = I 3 . A ondulação ( ripple ) da corrente 
de carga de pico a pico pode ser determinada a partir das Eqs. (9.10), (9.11), (9.13) e (9.14). 
A partir das Eqs. (9.10) e (9.11), I 2 é dado por 


r t -kTR/L . V s - E ,, -kTR/U 

12 = he + —--— (1 - e ) 


(9.15) 


A partir das Eqs. (9.13) e (9.14), 1 $ é dado por 


I3 = h = I 2 e-^~ k)TR/L - | d - e^~ k)TK/L ) 


(9.16) 


A ondulação de corrente de pico a pico é 


Aí = h - h 


que após as simplificações se torna 


\7 S 1 _ e ~kTR/L + e ~TR/L __ ^-(1 -k)TR/L 
R - _ e -TR/L~ 


(9.17) 


Figura 9.3 

Circuitos 
equivalentes e 
formas de onda 
para cargas RL. 



V s 


0 



(a) Circuitos equivalentes 


(b) Formas de onda 
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A condição para a ondulação máxima. 


d (AI) 
dk 


(9.18) 


dá e kTR/L - e ^ k ^ TR/L = 0 ou - k - -(1 - k) ou k = 0,5. A ondulação de corrente 
máxima de pico a pico (em k = 0,5) é 

Aímáx — “gT tanh (9.19) 

para 4/L » R. tanh 9 ~ 9e a ondulação máxima de corrente pode ser aproximada 
para 


Aímáx "" 4 ^ (9.20) 

Nota: As Eqs. (9.9) a (9.20) são válidas apenas para fluxo contínuo de corrente. 
Para um tempo de bloqueio grande, particularmente em baixa freqüência e baixa tensão 
de saída, a corrente de carga pode ser descontínua. A corrente de carga seria contínua se 
L/R > T ou Lf » R. No caso de corrente de carga descontínua, íj = 0 e a Eq. (9.10) 
torna-se 


h(t) 


Vs-E 

R 


(1 


e ~t R/L ) 


e a Eq. (9.13) é válida para 0 < t < de tal forma que h(t = ^) = I 3 = I\ = 0, que dá 


tl 



í 1 + 


V 


Rh 

E 




J 


Exemplo 9.2 

Um chopper está alimentando uma carga RL, como mostrado na Figura 9.2, com V$ = 220 V, 
P = 5 Í2, L = 7,5 mH, / = 1 kHz, k = 0,5 e E = 0 V. Calcular (a) a corrente de carga instantânea 
mínima I\, (b) a corrente de carga instantânea máxima I 2 , (c) a ondulação máxima de pico a pico da 
corrente de carga, (d) o valor médio da corrente de carga l a , (e) a corrente eficaz da carga I 0 , (f) a 
resistência efetiva de entrada R, vista pela fonte e (g) a corrente eficaz do chopper Ir. 

Solução: = 220 V, R = 5 Q, L = 7,5 mH, E = 0 V, k = 0,5 ef = 1000 Hz. A partir da 

Eq. (9.15), I 2 = 0,71651] + 12,473 e, a partir da Eq. (9.16), li = 0,716512 + 0. 

(a) Resolvendo essas duas equações, obtém-se h = 18,37 A. 
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(b) h = 25,63 A. 

(c) AI = h-h= 25,63 - 18,37 = 7,26 A. A partir da Eq. (9.19), Aí m áx = 7,26 A e a Eq. (9.20) 
dá o valor aproximado, Áí m áx = 7,33 A. 

(d) A corrente média da carga é, aproximadamente, 

j _ h - h _ 25,63 + 18,37 _ __ 


(e) Supondo que a corrente de carga cresça linearmente de h a h, a corrente instantânea 
da carga pode ser expressa como 


h = h + 


Alt 


para 0 < t < kT 


O valor eficaz da corrente de carga pode ser encontrado a partir de 

í „ \l/2 


Io = 


1 U - 2 At 

kiK n dt 


h 2 + ^ 


+ h(h - h) 


1/2 


= 22,1 A 

(f) A corrente média da fonte é 

Is = kl a - 0,5 x 22 = 11 A 

e a resistência efetiva de entrada R z - V s /I s = 220/11 = 20 Q. 

(g) A corrente eficaz do chopper pode ser encontrada a partir de 


Ir = 


< 1 r KT 2 y/2 

-J o ii dt =<k 


r 2 (h - Ii) z T /r 
h + ---+ h(h - h) 


1/2 


(9.21) 


= Vfc Io = VÕ5 x 22,1 = 15,63 A 


(9.22) 


Exemplo 9.3 

O chopper da Figura 9.2 tem uma resistência de carga R = 0,25 O, tensão de entrada V s = 550 V e 
tensão da bateria E = 0 V. A corrente média da carga I a = 200 A e a freqüência de operação 
/ = 250 Hz. Utilizar a tensão média de saída para calcular a indutância da carga L, que limitaria a 
ondulação máxima da corrente de carga a 10% de I a . 
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Solução: V s = 550 V, R = 0,25 a E = 0 V, / = 250 Hz, T = l/f = 0,004s e 
i = 200 x 0,1 = 20 A. A tensão média de saída V a = kV s = RI a . A tensão sobre o indutor é dada 
por 


L y- = V s - RI„ = V s - kV s = Vs(l - k) 
dt 

Se a corrente de carga for considerada com um crescimento linear, dt = t\ - kT e di - Ai: 

Vs( 1 - k) 


Ai = 


L 


kT 


Para o pior caso as condições de ondulação são 


d (Az) 
dk 


Isso dá k = 0,5 e 


Ai L = 20 x L = 550(1 - 0,5) x 0,5 x 0,004 
e o valor necessário de indutância é L = 27,5 mH. 


9.4 PRINCÍPIO DA OPERAÇÃO ELEVADORA (STEP-UP) 

Um chopper pode ser utilizado para elevar uma tensão CC e um arranjo para essa 
operação elevadora é mostrado na Figura 9.4a. Quando a chave CH é fechada por um 
tempo t\, a corrente no indutor L cresce e é armazenada energia nele. Se a chave for 
aberta pelo tempo a energia armazenada no indutor será transferida para a carga 
através do diodo Dj e a corrente no indutor cairá. Supondo um fluxo contínuo de 
corrente, a forma de onda para a corrente no indutor é mostrada na Figura 9.4b. 

Quando a chave do chopper conduz, a tensão sobre o indutor é 


e isso dá a ondulação de pico a pico da corrente no indutor como 


AI = 




A tensão instantânea de saída é 


Vs 

L 


(9.23) 
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v 0 = 


V s + L 


AI 

tl 


Vs 


1 + 


h 

h 


= Vs 


1 

1- k 


(9.24) 


Figura 9.4 

Arranjo para uma 

operação 

elevadora. 








Chopper 


Carga 


:C L 


(a) Arranjo elevador 




(b) Forma de onda da corrente (c) Tensão de saída 


Se um capacitor grande Ci for conectado em paralelo com a carga, como 
mostrado pelas linhas pontilhadas da Figura 9.4a, a tensão de saída será contínua e v 0 
será o valor médio V a . Pode-se notar, a partir da Eq. (9.24), que a tensão sobre a carga 
pode ser elevada, variando-se o ciclo de trabalho k, e a tensão mínima de saída é V s 
quando k = 0. Entretanto, a chave do chopper não pode conduzir continuamente de tal 
forma que k = 1. Para valores de k tendendo à unidade, a tensão de saída torna-se muito 
grande e muito sensível a variações em k, como mostrado na Figura 9.4c. 

Esse princípio pode ser aplicado para transferir energia de uma fonte de tensão 
para uma outra, como mostrado na Figura 9.5a. Os circuitos equivalentes para os modos 
de operação são mostrados na Figura 9.5b e as formas de onda de corrente, na Figura 
9.5c. A corrente no indutor para o modo 1 é dada por 


Es = 


di\ 

dt 


e e expressa como 


Es 

h(t) = L t + h 


(9.25) 
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onde é a corrente inicial para o modo 1. Durante o modo 1, a corrente tem de crescer e 
a condição necessária é 


dii 

dt 


> 0 


ou 


A corrente para o modo 2 é dada por 


V s > 0 


e é resolvida como 


Vs = L 



E 


Í2 (t) 



t + h 


(9.26) 


onde I 2 é a corrente inicial para o modo 2. Para um sistema estável, a corrente tem de cair 
e a condição é 


^ > 0 ou V s > 0 
dt 

Se essa condição não for satisfeita, a corrente no indutor continuará a crescer e uma 
situação instável ocorrerá. Portanto, as condições para a transferência controlável de 
potência são 


0 < Vs < E (9.27) 

A Eq. (9.27) indica que a fonte de tensão V s tem de ser menor que a tensão E para permitir 
a transferência de potência de uma fonte fixa (ou variável) para uma de tensão CC fixa. 
Na frenagem elétrica de máquinas de corrente contínua, onde estas operam como gera¬ 
dores CC, a tensão nos terminais cai à medida que a velocidade da máquina diminui. O 
chopper permite a transferência de potência para uma fonte de tensão CC fixa ou um 
reostato. 


Quando a chave do chopper é ligada, a energia é transferida da fonte de tensão 
V s para o indutor L. Se a chave do chopper for desligada, a energia armazenada no indutor 
será forçada para a bateria E. 

Nota: Sem a ação de um chopper desse tipo, v s tem de ser muito maior que E para 
transferir energia de V s para E. 






382 


Eletrônica de Potência - Circuitos , Dispositivos e Aplicações Cap. 9 


Figura 9.5 

Arranjo para 
transferência de 
energia. 



(a) Diagrama do circuito 


_ 

V s 


O 



(b) Circuitos equivalentes (c) Forma de onda de corrente 


9.5 PARÂMETROS DE PERFORMANCE 

Os dispositivos semicondutores de potência requerem um tempo mínimo para entrar em 
condução e em corte. Portanto, o ciclo de trabalho k pode ser controlável apenas entre um 
valor mínimo k m ( n e máximo k m ^ Xf limitando dessa maneira os valores máximo e mínimo 
da tensão de saída. A freqüência de chaveamento do chopper também é limitada. Pode-se 
observar, a partir da Eq. (9.20), que a ondulação da corrente de carga depende inversa¬ 
mente da freqüência de operação do chopper /. A freqüência deve ter um valor o mais 
elevado possível para reduzir a ondulação da corrente de carga e minimizar o tamanho 
de qualquer indutor adicional em série, no circuito da carga. 


9.6 CLASSIFICAÇÃO DOS CHOPPERS 

O chopper abaixador na Figura 9.1a permite fluxo de potência apenas da fonte de alimen¬ 
tação para a carga e é referido como um chopper classe A. Dependendo dos sentidos dos 
fluxos da corrente e da tensão, os choppers podem ser classificados em cinco tipos: chopper 
classe A; chopper classe B; chopper classe C; chopper classe D; chopper classe E. 

Chopper classe A. A corrente de carga flui "para dentro" da carga. Ambas, 
a tensão e a corrente da carga, são positivas, como mostrado na Figura 9.6a. Esse é um 
chopper de um quadrante e diz-se que ele opera como um retificador. As equações nas 
Seções 9.2 e 9.3 podem ser aplicadas para avaliar a performance de um chopper A. 
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Chopperclasse B. A corrente de carga flui "para fora" da carga. A tensão da 
carga é positiva, mas a corrente é negativa, como mostrado na Figura 9.6b. Esse também 
é um chopper de um quadrante, mas opera no segundo quadrante, e diz-se que ele opera 
como um inversor. Um chopper classe B é mostrado na Figura 9.7a, onde a bateria E é uma 
parte da carga, podendo ser a força contra-eletromotriz (fcem) de uma máquina de 
corrente contínua. 


V L 


V 


v l] 



\/ 



W 




V L 




V L 



V L 

0 

l L 'l 

Il 0 

'l 

I I 0 

h 


(a) Classe A (b) Classe B (c) Classe C 


v L 

v L 


v L 


4- 





0 


Il *l II 

0 


Il II 

—v, 





— V. 

L 



' L 


(d) Classe D (e) Classe E 


Figura 9.6 

Classificação dos 
choppers . 


Quando a chave CHi é ligada, a tensão E fornece corrente ao indutor L e a 
tensão da carga vp toma-se zero. A tensão instantânea da carga vp e a corrente da carga 
il são mostradas na Figura 9.7b e c, respectivamente. A corrente ip, que cresce, é descrita 
por 


0 = L 


dii 

dt 


+ -Rzl + E 


que, com a condição inicial ii(t = 0) = l\, dá 

il = I ie ~ (R/L)t - | (1 - e“ (R/L)< ) para 0 < t < kT (9.28) 


Em t = t\, 


íl (t = ti = kT) = h 
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Figura 9.7 

Chopper 
classe B. 



(a) Circuito 



(c) Tensão na carga 


Quando a chave CH\ e desligada, a energia armazenada no indutor L é devolvida à fonte 
V s através do diodo D\. A corrente de carga i L cai. Redefinindo a origem de tempo t = 0, 
a corrente de carga ip é descrita como 


Vs = L d A + Ríl + E 
dt 


que, com a condição inicial i(t = £ 2 ) = hj dá 

ii = I 2 e~ (R/L)t + —(1 - e~~( R/L)t ) para 0 < t < £2 


(9.29) 


em que £2 = (1 ~ k )T. Em £ = £ 2 , 


i L (£ = £ 2 ) = h para corrente contínua em regime permanente; 

= 0 para corrente descontínua em regime permanente. 

Chopper classe C. A corrente da carga é tanto positiva quanto negativa, 
como mostrado na Figura 9.6c. A tensão da carga é sempre positiva. Este é conhecido 
como um chopper de dois quadrantes. Os choppers classes A e B podem ser combinados para 
formar um chopper classe C, como mostrado na Figura 9.8. CHi e D 2 operam como um 
chopper classe A. CH 2 e Di operam como um chopper classe B. Deve-se tomar muito 
cuidado para assegurar que as duas chaves não sejam ligadas ao mesmo tempo; de outro 
modo, a tensão de alimentação 14 será curto-circuitada. Um chopper classe C pode operar 
como retificador ou inversor. 
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Figura 9.8 
Chopper classe C. 


Chopper classe D. A corrente da carga é sempre positiva. A tensão da carga 
é tanto positiva quanto negativa, como mostrado na Figura 9.6d. Um chopper classe D 
também pode operar como retificador ou inversor, como mostrado na Figura 9.9. Se 
CHi e CH 4 forem ligadas, vi e ii se tornarão positivas. Se CHi e CH 4 forem desligadas, a 
corrente da carga zl será positiva e continuará a fluir por uma carga altamente indutiva. 
Os diodos D 2 e D 3 fornecem um caminho para a corrente de carga e vl será invertida. 


V c Ur 



Figura 9.9 
Chopper classe D. 


Chopper classe E. A corrente da carga é tanto positiva quanto negativa, 
como mostrado na Figura 9.6e. A tensão da carga também é tanto positiva quanto 
negativa. Este é conhecido como um chopper de quatro quadrantes. Dois choppers classe C 
podem ser combinados para formar um chopper classe E, como mostrado na Figura 9.10a. 
As polaridades da tensão e da corrente da carga são mostradas na Figura 9.10b. Os 
dispositivos que estão operando (conduzindo) nos diferentes quadrantes são mostrados 
na Figura 9.10c. Para a operação no quarto quadrante, o sentido da bateria E tem de ser 
invertido. Esse chopper é a base para o inversor monofásico em ponte da Seção 10.4. 
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Figura 9.10 
Chopper classe E. 



(b) Polaridades (c) Dispositivos em condução 


9.7 REGULADORES GHAVEADOS 

Os choppers CC podem ser utilizados como reguladores chaveados (ou de modo chavea- 
do; do inglês switching-mode regulators) para converter uma tensão CC, em geral não- 
regulada, em uma tensão CC regulada de saída. A regulação normalmente é conseguida 
por modulação em largura de pulsos a uma freqüência fixa, sendo o dispositivo de 
chaveamento na maioria das vezes um BJT, MOSFET ou IGBT de potência. Os elementos 
de um regulador chaveado são mostrados na Figura 9.11a. Pode-se notar, a partir da 
Figura 9.1b, que a saída de um chopper CC com carga resistiva é descontínua e contém 
harmônicos. O conteúdo de ondulação normalmente é reduzido por um filtro LC. 

Os reguladores chaveados são fornecidos comercialmente como circuitos inte¬ 
grados. O projetista pode selecionar a freqüência de chaveamento escolhendo os valores 
de R e C do oscilador. Como uma regra prática, para maximizar a eficiência, o período 
mínimo do oscilador deve ser aproximadamente 100 vezes maior que o tempo de cha¬ 
veamento do transistor; por exemplo, se o transistor tiver um tempo de chaveamento de 
0,5 jis, o período do oscilador deverá ser de 50 ps, o que dará uma freqüência máxima do 
oscilador de 20 kHz. Essa limitação deve-se às perdas de chaveamento no transistor, as 
quais aumentam com a freqüência de chaveamento, resultando na diminuição da efi¬ 
ciência. Além disso, as perdas no núcleo dos indutores limitam a operação em freqüên- 
cias elevadas. A tensão de controle v c pode ser obtida comparando-se a tensão de saída 
com seu valor desejado; v c pode ser comparado com uma tensão dente-de-serra v r para 
gerar o sinal de controle PWM para o chopper. Isso é mostrado na Figura 9.11b. Há quatro 
topologias básicas de reguladores de chaveamento: 
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1. reguladores buck 1 ; 

2. reguladores boost; 

3. reguladores buck-boost; 

4. reguladores Cúk. 



(a) Diagrama em blocos 


Figura 9.11 

Elementos dos 

reguladores 

chaveados. 



(b) Sinais de controle 


9.7*1 Reguladores Buck 

Em um regulador buck, a tensão média de saída V a é menor que a tensão de entrada V s - 
daí, o nome buck, um regulador muito popular. O diagrama do circuito de um regulador 
buck usando um BJT de potência é mostrado na Figura 9.12a, e esse é como um chopper 
abaixador. A operação do circuito pode ser dividida em dois modos. O modo 1 inicia-se 
quando o transistor Qi é ligado em t = 0. A corrente de entrada, que cresce, flui através 
do indutor de filtro L, do capacitor de filtro C e do resistor de carga R. O modo 2 inicia-se 
quando o transistor Qi é desligado em t = t\. O diodo de comutação D m conduz devido 
à energia armazenada no indutor e a corrente no indutor continua a fluir através de L, 


1 N. T.: Os termos buck, boost e flyback são utilizados na nossa literatura, em inglês. 
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C, carga e diodo D m . A corrente no indutor cai até que o transistor Q} conduza novamen¬ 
te, no próximo ciclo. Os circuitos equivalentes para os modos de operação são mostrados 
na Figura 9.12b. As formas de onda para as tensões e correntes são mostradas na Figura 
9.12c para um fluxo contínuo de corrente no indutor L. Dependendo da freqüência de 
chaveamento, indutância e capacitância de filtro, a corrente no indutor pode ser descon¬ 
tínua. 


A tensão sobre o indutor L é, em geral. 


di 

ei = L Jt 


Supondo que a corrente no indutor cresça linearmente de l\ a I2 no tempo t\, 


V,-V, = L^.Lf- 

1 1 h 


(9.30) 


ou 


1 1 = 


AI L 

V s - V t 


(9.31) 


e a corrente no indutor caia linearmente de I 2 a I\ no tempo 


Va = -L 


Aí 

ti 


ou 


ti = 


AIL 

Va 


(9.32) 


(9.33) 


onde AI = 1 2 - h é ã ondulação de corrente do indutor L de pico a pico. Encontrando o 
valor de AI nas Eqs. (9.30) e (9.32), obtém-se 


Aí = 


(Vs - Va) tl 
" L 


Vatl 

L 


Substituindo t\ = kT e I2 = (1 - k )T, obtém-se a tensão média de saída como 

V a =V s j = kVs 


(9.34) 
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Supondo um circuito sem perdas, V S I S = V a I a = kV s l a e a corrente média de entrada 

h = kla (9.35) 





(b) Circuitos equivalentes 



Figura 9.12 

Regulador buck 
com corrente ii 
contínua. 


O período de chaveamento T pode ser expresso como 

1 ML _ ML __ A I_LVs_ 

7 ' ' ■’ Vs - V a + V a ~ Va(Vs ~ V a ) 


(9.36) 
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que dá a ondulação de corrente de pico a pico como 


AL = 


Ua(U S - Va) 

fLVs 


(9.37) 


ou 


AI = 


Vsk (1 - k ) 

fk 


(9.38) 


Utilizando a lei de Kirchhoff das correntes, podemos escrever a corrente no indutor i L 
como 


íl — ic + io 


Se for considerado que a ondulação da corrente de carga A i 0 é muito pequena e, dessa 
forma, desprezível, A i L = A i c . A corrente média no capacitor, que flui por 
ti/2+t 2 /2 = T/2, é 


Ic = 


AI 

4 


A tensão no capacitor é expressa como 


v c 


1 

C 


i c dt + v c (t = 0) 


e a ondulação de tensão do capacitor de pico a pico é 

1 r T/2 AI AIT AI 

AVc = Vc - v c (t = 0) = - J o = T dí = (9-39) 


Substituindo o valor de AI a partir da Eq. (9.37) ou (9.38) na Eq. (9.39), obtém-se 


VAVs ~ Va) 
8 LCf 2 V s 


(9.40) 


OU 
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AVc = 


Vsk (1 - k) 
8 LCf 2 


(9.41) 


Os reguladores buck requerem apenas um transistor, são simples e têm efi¬ 
ciência elevada, maior que 90%. O di/dt da corrente de carga é limitado pelo indutor L. 
Entretanto, a corrente de entrada é descontínua e um filtro de alisamento de entrada 
normalmente é requerido. Ele fornece uma polaridade da tensão de saída e a corrente de 
saída é unidirecional. Ele requer um circuito de proteção em caso de possível curto-cir¬ 
cuito através do caminho do diodo. 


Exemplo 9.4 

O regulador buck da Figura 9.12a tem uma tensão de entrada de V s = 12 V. A tensão média 
requerida de saída é V a = 5 V e a ondulação da tensão de saída de pico a pico é 20 mV. A 
freqüência de chaveamento é 25 kHz. Se a ondulação da corrente do indutor for limitada a 0,8 A de 
pico a pico, determinar (a) o ciclo de trabalho k, (b) a indutância de filtro L e (c) o capacitor de filtro 


Solução: V s = 12 V, AV C = 20 mV, AI = 0,8 A,/ = 25 kHz e V„ = 5 V. 

(a) A partir da Eq. (9.34), V a = kV s e k = V a /V s = 5/12 = 0,4167 = 41,67%. 

(b) A partir da Eq. (9.37), 


5(12 - 5) _ 

0,8 x 25000 x 12 


= 145,83 pH 


(c) A partir da Eq. (9.39), 

c = --- = 200 gJF 

8 x 20 x 1(T 3 x 25000 

9.7.2 Reguladores Boost 

Em um regulador boost, a tensão de saída é maior que a tensão de entrada - daí o nome 
boost. Um regulador boost usando um MOSFET de potência é mostrado na Figura 9.13a. A 
operação do circuito pode ser dividida em dois modos. O modo 1 inicia-se quando o 
transistor M\ entra em condução em t = 0. A corrente de entrada, que cresce, flui através do 
indutor L e do transistor Qj. O modo 2 inicia-se quando o transistor Mj é desligado, em 
t = t\. A corrente que estava fluindo através do transistor fluirá agora por L, C, carga e o 
diodo D m . A corrente do indutor cai até que o transistor M\ entre novamente em condu¬ 
ção, no próximo ciclo. A energia armazenada no indutor L é transferida para a carga. Os 
circuitos equivalentes para os modos de operação são mostrados na Figura 9.13b. As 
formas de onda para as tensões e correntes são mostradas na Figura 9.13c para uma 
corrente contínua na carga. 





392 


Eletrônica de Potência - Circuitos , Dispositivos e Aplicações Cap. 9 


Supondo que a corrente no indutor cresça linearmente de I] a I 2 no tempo ty 


V s ~ L 


h-h r AI 


tl 


= L 


ti 


(9.42) 


ou 


ti 


ML 

Vs~ 


(9.43) 


e a corrente no indutor caia linearmente de J 2 a no tempo t 2/ 


Vs - V a = - L 

tl 


(9.44) 


ou 


tl = T7 


ML 


Va - Vs 


(9.45) 


onde AI = l 2 ~ h.é a ondulação da corrente no indutor L de pico a pico. A partir das Eqs. 
(9.42) e (9.44), 


AI = 


Vs tl (V a ~ Vs) tl 


L 


L 


Substituindo t\ = kT e t 2 = (1 — k)T obtem-se a tensão média de saída, 


= Vs f- = 


T Vs 


b ti 1 - k 


(9.46) 


Supondo um circuito sem perdas, V 5 I S = V a I a = Wd ~ k) e a corrente média de 
entrada é 


L = 


Ia 


1 - k 


(9.47) 


O período de chaveamento T pode ser encontrado a partir de 


_ 1 _ __ Aí L _ Aí L_ A IJLVa 

T - f ~ h + t2 ~ Vs + V a - Vs Vs(Va - Vs) 


(9.4) 
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Figura 9.13 

Regulador boost 
com ii contínua. 


+ ‘ C 's rX L rX ~ 






Carga 


Modo 1 



(b) Circuitos equivalentes 



e isso dá a ondulação de corrente de pico a pico. 


AI 


V s (Va ~ V s ) 
JLV a ' 


(9.49) 


ou 


Ai = J L (9.50) 

Quando o transistor está conduzindo, o capacitor fornece a corrente de carga por t = fj. 
A corrente média no capacitor durante o tempo é I c = I a e a ondulação de tensão do 
capacitor, de pico a pico, é 
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1 rtj 1 ffl LH 

A y c = Df - Vc(t = 0 ) = £ J Icdt = ±\ I „ =34 ( 9 . 51 ) 

L- 0 '--O 

A Eq. (9.46) dá fj = (V a - V s )/(V a f) e, substituindo í] na Eq. (9.51), obtém-se 


AV C 


la(Va - Vs) 

VafC 


(9.52) 


ou 


AVc = (9.53) 

Um regulador boost pode elevar a tensão de saída sem um transformador. 
Devido ao único transistor, ele tem uma eficiência elevada. A corrente de entrada é 
contínua. Entretanto, um alto pico de corrente tem de fluir através do transistor de 
potência. A tensão de saída é muito sensível a variações no ciclo de trabalho k e pode ser 
difícil estabilizar o regulador. A corrente média de saída é menor que a corrente média do 
indutor por um fator de (1 - k ) e uma corrente eficaz muito mais elevada flui através do 
capacitor de filtro, resultando na utilização de um capacitor e um indutor de filtro 
maiores que aqueles de um regulador buck. 


Exemplo 9.5 

O regulador boost da Figura 9.13a tem uma tensão de entrada de V s = 5 V. A tensão média de saída 
Va = 15 V e a corrente média da carga I a = 0,5 A. A freqüência de chaveamento é 25 kHz. Se 
L = 150 pH e C = 220 pF, determinar (a) o ciclo de trabalho k, (b) a ondulação de corrente do 
indutor Al , (c) a corrente máxima do indutor h e (d) a tensão de ondulação do capacitor de filtro 
AVc. 


Solução: V s = 5 V, V« = 15 V,/ = 25 kHz, L = 150 pH e C = 220 pF. 

(a) A partir da Eq. (9.46), 15 = 5/(1 - k)ouk = 2/3 = 0,6667 = 66,67%. 

(b) A partir da Eq. (9.49), 


M = 


5 x (15 - 5) _ 

25000 x 150 x 10“ 6 x 15 


0,89 A 


(c) A partir da Eq. (9.47), l s = 0,5/(l - 0,667) = 1,5 A e a corrente máxima no 

indutor é 
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(d) A partir da Eq. (9.53), 


ÀV C 


_ 0,5 x 0,6667 

25000 x 220 x 1(T 6 


= 60,61 mV 


9.7.3 Reguladores Buck-Boost 

Um regulador buck-boost fornece uma tensão de saída que pode ser menor ou maior que 
a tensão de entrada - daí o nome buck-boost ; a polaridade da tensão de saída é oposta à 
da tensão de entrada. Esse regulador também é conhecido como regulador inversor. O 
arranjo do circuito de um regulador buck-boost é mostrado na Figura 9.14a. 

A operação do circuito pode ser dividida em dois modos. Durante o modo l, o 
transistor Qj conduz e o diodo D m está reversamente polarizado. A corrente de entrada, 
que cresce, flui através do indutor Ledo transistor Qi- Durante o modo 2, o transistor 
Qi e desligado e a corrente, que estava fluindo através do indutor L, flui agora através de 
L, C, D m e carga. A energia armazenada no indutor L é transferida para a carga e a 
corrente no indutor cai até que o transistor Qj conduza novamente, no próximo ciclo. Os 
circuitos equivalentes para os modos são mostrados na Figura 9.14b. As formas de onda 
para as tensões e correntes em regime permanente do regulador buck-boost são mostradas 
na Figura 9.14c para uma corrente de carga contínua. 

Supondo que a corrente no indutor cresça linearmente de Ij a I 2 no tempo f j. 


V s = L 


h - h 

ti 



(9.54) 


OU 


h 


ML 

Vs 


e a corrente no indutor caia linearmente de I 2 a I\ no tempo 


Va = - L 


M 

ti 


(9.55) 


(9.56) 


ou 


ti = 


-ML 


V a 


(9.57) 
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onde Aí = 1 2 - h é a ondulação, de pico a pico, da corrente no indutor L. A partir das 
Eqs. (9.54) e (9.56), 


1T Vstl -Vatl 

AI = --r = ^~ 

Substituindo f x = kT e t 2 = (1 - k )T, a tensão média de saída é 

Va = - (9-58) 

Supondo um circuito sem perdas, V S I S = - V a I a = V s l a k/(í - k ) e a corrente média de 
entrada I s é relacionada com a corrente média de saída l a por 


h = 



(9.59) 


O período de chaveamento T pode ser encontrado a partir de 

1 . . ML ML ML(Va-V s ) 

T - y-h + t 2 - y s - y s y a 

e isso dá a ondulação de corrente de pico a pico. 


Aí = 


fL(Va - Vs) 


(9.60) 


(9.61) 


ou 


Aí = 


Vsk 

> 


(9.62) 


Quando o transistor Qi está conduzindo, o capacitor de filtro fornece a corrente de carga 
por t = tç. A corrente média de descarga do capacitor é I c = I a e a tensão de ondulação 
do capacitor, de pico a pico, é 


AV C = 


1 

C 




íflfl 

c 


(9.63) 


AEq. (9.58) dá fj = V a /[(V a - V s )f] e a Eq. (9.63) torna-se 
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AVc = 


Ia Va _ 

(Va ~ V s )fC 


(9.64) 


OU 


Ia k 

AVc = Jc (9.65) 

Um regulador buck-boost fornece polaridade inversa da tensão de saída sem um 
transformador. Ele tem eficiência elevada. Sob condição de falta do transistor, o di/dt da 
corrente de falta é limitado pelo indutor L e será V s /L. A proteção de curto-circuito de 
saída é fácil de ser implementada. Entretanto, a corrente de entrada é descontínua e um 
pico de corrente elevada flui através do transistor Qi. 



(a) Diagrama do circuito l °’ ** 



Figura 9.14 

Regulador 
buck-boost com 
corrente ii 
contínua. 
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Exemplo 9.6 

O regulador buck-boost da Figura 9.14a tem uma tensão de entrada de V s = 12 V. O ciclo de 
trabalho ék = 0,25 e a freqüência de chaveamento é 25 kHz. A indutância L = 150 jiH e a capaci- 
tância C = 220 gF. A corrente média na carga é I a = 1,25A Determinar (a) a tensão média de 
saída V a ; (b) a ondulação da tensão de saída de pico a pico AV C ; (c) a ondulação da corrente no 
indutor, de pico a pico. A/; e (d) a corrente máxima do transistor I p . 

Solução: l/ s = 12 V, k = 0,25, la = 1,25 A, / = 25 kHz, L = 150 nHe C = 220 pF. 

(a) A partir da Eq. (9.58), V a = -12 x 0,25/(l - 0,25) = - 4V. 

(b) A partir da Eq. (9.65), a ondulação da tensão de saída, de pico a pico, é 


AV C = 


_ 1,25 x 0,25 

25000 x 220 x 10“ 6 


= 56,8 mV 


(c) A partir da Eq. (9.62), a ondulação da corrente no indutor, de pico a pico, é 


AI = 


12 x 0,25 _ 

25000 x 150 x 10“ 6 


= 0,8 mV 


(d) A partir da Eq. (9.59), h = 1,25 x 0,25/(l - 0,25) = 0,4167 A. Como h é a 
média da duração kT, a corrente máxima do transistor é 


j - k + M 
íp “ k 2 


0,4167 08 

0,25 + ' 2 


= 2,067 A 


9.7.4 Reguladores Cúk 

O arranjo do circuito do regulador Cúk utilizando um BJT de potência é mostrado na 
Figura 9.15a. Similar ao regulador buck-boost, o regulador Cúk fornece uma tensão de 
saída que é menor ou maior que a tensão de entrada, mas a polaridade da tensão de saída 
é oposta à da tensão de entrada. Ele foi nomeado em homenagem ao seu inventor. 
Quando a tensão de entrada é ligada e o transistor Q] desligado, o diodo D m é direta¬ 
mente polarizado e o capacitor C\ carregado através de L\, D m e da alimentação de 
entrada V s . 

A operação do circuito pode ser dividida em dois modos. O modo 1 inicia-se 
quando o transistor Q] conduz, em t = 0. A corrente através do indutor Li cresce. Ao 
mesmo tempo, a tensão do capacitor C-j polariza reversamente o diodo D m e o desliga. O 
capacitor Cj descarrega sua energia sobre o circuito formado por C\, C 2 , carga e L 2 . O 
modo 2 inicia-se quando o transistor Qi é desligado em t = t\. O capacitor Cj é carregado 
a partir da alimentação de entrada e a energia armazenada no indutor L 2 é transferida 
para a carga. O diodo D m e o transistor Q 1 fornecem uma ação de chaveamento síncrona. 
O capacitor Qéo meio de transferência de energia da fonte para a carga. Os circuitos 
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equivalentes para os modos são mostrados na Figura 9.15b e as formas de onda das 
tensões e correntes em regime permanente são mostradas na Figura 9.15c, para uma 
corrente de carga contínua. 

Supondo que a corrente do indutor L\ cresça linearmente de Im a In2 no tempo 
hr 


Vs = Li 


Ilu - Ilu 

h 


= Li 


Ah 

ti 


(9.66) 


ou 


ti 


AJ 1 L 1 


(9.67) 


e devido ao capacitor carregado Cy a corrente do indutor L1 cai linearmente de Im a 
II 11 no tempo ty 


v s - Vd = - u 


Mi 

ti 


ou 


-A/ 1 L 1 
Vs - Vcl 


(9.68) 


(9.69) 


onde V c i é a tensão média do capacitor Cj e A Ij = In 2 - Im- A partir das Eqs. (9.66) e 
(9.68). 


A/i 


Vstl 

Li 


-(Vs - Va)t2 

U 


Substituindo ti = kT e Í 2 = (1 — k)T, a tensão média do capacitor Q é 
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Figura 9.15 

Regulador 

Cuk. 




Supondo que a corrente do indutor de filtro L 2 cresça linearmente de Ip 21 a Ip 22 no tempo 


Fel + V a = L 2 


Il 22 ~ lL2í 

tl 



(9.71) 


ou 


AZsL 2 

VcTTvã 


(9.72) 
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e a corrente do indutor L 2 caia linearmente de li 22 a Ip 21 no tempo 


Va = -Ll 


(9.73) 


1 1 = - 


AJ 2 L 2 


(9.74) 


onde AI 2 = Il22 ~~ Jl 21- A partir das Eqs. (9.71) e (9.73), 


AI? = 


(Vcl + V a ) h 


Substituindo t\ = kT e t? = (1 - k)T, a tensão média do capacitor Q é 


Vcl = 


(9.75) 


Igualando a Eq. (9.70) à Eq. (9.75), encontra-se a tensão média de saída como 


V a = 


1 - k 


(9.76) 


Supondo um circuito sem perdas, V S I S = - V a I a — V s I a k/{ 1 - k ) e a corrente média de 
entrada. 


1 - k 


(9.77) 


O período de chaveamento T pode ser encontrado a partir das Eqs. (9.67) e (9.69), 


1 Ali h _ AI1L1 __ - A/i Li Vcl 

' : 7 ” 1 + 2 “ V',. “ Vs -.Vcl “ Vs(Vh -.Vcl ) 


(9.78) 


que dá a ondulação de corrente do indutor L], de pico a pico, como 
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Ah = 


— V$ — V cl ) 
fLiVd 


Ah = 


O período de chaveamento T também pode ser encontrado a partir das Eqs. (9.72) e (9.74), 


T _ 1 _ , , _ _ AJ 2I2 _ M2L 2 _ -AhJhzVci 

~ / " 1 2 ~ vã+ Va Va ~ Va (V c l ~ V„) 


e isso dá a ondulação de corrente do indutor L 2 , de pico a pico, como 


VatVd + V a ) 
~fÍ2VÃ " 


Va(l-fc) kVs 


Quando o transistor Qj é desligado, o capacitor de transferência de energia Q é carre¬ 
gado pela corrente de entrada pelo tempo t = t 2 . A corrente média de carga para Cj é 
kl = k e a ondulação de tensão, de pico a pico, do capacitor Cj é 


aí/ 1 f f t 1 í f r Í2 

AFcl = „ Icl d t = — I Is = 7^ 

Cl J 0 Cl J 0 Cl 


AEq. (9.76) dá t 2 = V S /[(V S - V a )f] e a Eq. (9.84) torna-se 


(V s - V a )fCi 


AVci = 


h(l - A:. 


(9.86) 






Cap. 9 Choppers 


403 


Se for considerado que a ondulação da corrente de carga Ai 0 é desprezível, Ai L2 = Ai c2 . A 
corrente média de carga de C 2/ que flui pelo tempo T/2, é I c2 = AZ 2 /4 e a ondulação de 
tensão, de pico a pico, do capacitor C 2 é 


AVd 


i r r/2 1 

r^J lcl dt = r 
C2 J o C; 


r 772 Ah 
J o 4 


ai 2 
8/ C 2 


(9.87) 


ou 


av c2 = -M-A) = 

8 c 2 l 2 / 2 8 C 2 L 2/ 2 


(9.88) 


O regulador Cúk baseia-se na transferência de energia do capacitor. Como 
resultado, a corrente de entrada é contínua. O circuito tem baixas perdas de chaveamen- 
to e eficiência elevada. Quando o transistor está conduzindo, ele suporta as correntes 
dos indutores Lj e L 2 . Conseqüentemente, um pico elevado de corrente flui através do 
transistor Q v Como o capacitor possibilita a transferência de energia, a ondulação de 
corrente do capacitor Q também é elevada. Esse circuito também requer um capacitor e 
um indutor adicionais. 


Exemplo 9.7 

A tensão de entrada do conversor Cúk da Figura 9.15a é V s = 12 V. O ciclo de trabalho ék = 0,25 e a 
freqüência de chaveamento, 25 kHz. A indutância de filtro é L 2 = 150 pH e a capacitância de filtro 
Ci = 220 pF. A capacitância de transferência de energia é Ci = 200 «Fea indutância. Li = 180 pH. A 
corrente média da carga é I a = 1,25 A. Determine (a) a tensão média de saída V a ; (b) a corrente 
média de entrada I s ; (c) a ondulação de corrente do indutor L\, de pico a pico, Ah; (d) a ondulação 
de tensão do capacitor Ci, de pico a pico, AV C] ; (e) a ondulação de corrente do indutor L 2 , de pico a 
pico, Ah; (f) a ondulação de tensão do capacitor C 2 , de pico a pico, A V c . 2 ; e (g) a corrente máxima do 
transistor I p . 

Solução: y s = 12 V, k = 0,25, I a - 1,25 A, /= 25 kHz, Li = 180 pH, Ci = 200 pF, 
Li = 150 pH e Ci = 220 pF. 

(a) A partir da Eq. (9.76), 14 - -0,25 x 12/(1 - 0,25) = -4V. 

(b) A partir da Eq. (9.77), I s = 1,25 x 0,25/(l - 0,25) = 0,42 A. 

(c) A partir da Eq. (9.80), Ah = 12 x 0,25/(25000 x 180 x 10" 6 ) = 0,67 A 

(d) A partir da Eq. (9.86), AVVi = 0,42 x (1 - 0,25)/(25000 x 200 x 10" 6 ) = 63 mV. 

(e) A partir da Eq. (9.83), AI 2 = 0,25 x 12/(25000 x 150 x 10~ 6 ) = 0,8 A. 

(f) A partir da Eq. (9.87), AVa = 0,8/(8 x 25000 x 220 x 10~ 6 ) = 18,18 mV. 
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(g) A tensão média sobre o diodo pode ser encontrada a partir de 

v dm = -kVcl = -V„k ~ = Va 


(9.89) 


Para um circuito sem perdas, I 12 V dm - V a I a , e o valor médio da corrente no indutor h é 


hi 


Ia Va = 
Vdm 


= 1,25 A 


(9.90) 


Portanto, a corrente máxima do transistor é 


h + y + + y = 0,42 + 


+ 1-25 + y = 2,405 A 


9.7.5 Limitações da Conversão em um Único Estágio 

Os quatro reguladores usam um único transistor, empregando apenas um estágio de 
conversão e necessitando de capacitores e indutores para a transferência de energia. 
Devido à limitação na capacidade de corrente de um único transistor, a potência de saída 
desses reguladores é pequena, tipicamente da ordem de dezenas de watts. Para uma 
corrente maior, o tamanho dos componentes aumenta, assim como as suas perdas, 
diminuindo a eficiência. Além disso, não há isolação entre as tensões de entrada e saída, 
o que é um critério altamente desejável na maioria das aplicações. Para aplicações de 
potência elevada, são utilizadas conversões de multiestágio, em que uma tensão CC é 
convertida em CA através de um inversor. A saída CA é isolada por um transformador e 
então é convertida em CC por retificadores. As conversões multiestágio serão discutidas 
na Seção 13.4. 


9.8 CIRCUITOS CHOPPER COM TIRISTORES 

Um circuito chopper tiristorizado utiliza um tiristor de desligamento rápido como chave 
e requer um circuito adicional de comutação para desligá-lo. Há várias técnicas pelas 
quais um tiristor pode ser desligado, e essas são descritas em detalhes no Capítulo 7. No 
estágio inicial de desenvolvimento dos tiristores de desligamento rápido, um certo 
número de circuitos choppers foi publicado. Os vários circuitos são o resultado do en¬ 
contro de certos critérios: (1) redução do limite mínimo de tempo de disparo, (2) freqüên- 
cia de operação elevada e (3) operação confiável. Entretanto, com o desenvolvimento de 
dispositivos de chaveamento alternativos (por exemplo, transistores de potência e 
GTOs), as aplicações de circuitos choppers com tiristores ficaram limitadas a níveis de 
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potência elevados e especialmente para o controle de motores de tração. Alguns dos 
circuitos choppers utilizados por fabricantes de equipamentos de tração são discutidos 
nessa seção. 

9.8.1 Choppers Comutados por Impulso 

O chopper comutado por impulso é um circuito muito comum com dois tiristores, como 
mostrado na Figura 9.16 e é também conhecido como chopper clássico. No início da 
operação, o tiristor T 2 é disparado levando o capacitor de comutação C a carregar através 
da carga para a tensão V C/ o que deve ser a tensão de alimentação V s no primeiro ciclo. A 
placa A torna-se positiva em relação à placa B. A operação do circuito pode ser dividida 
em cinco modos e os circuitos equivalentes sob condições de regime permanente são 
mostrados na Figura 9.17. Deve-se supor que a corrente de carga permaneça constante a 
um valor máximo í m durante o processo de comutação. Deve-se também redefinir a 
origem de tempo t = 0, no início de cada modo. 

O modo 1 inicia-se quando T\ é disparado. A carga é conectada à fonte de 
alimentação. O capacitor de comutação C também inverte sua carga através do circuito 
ressonante de inversão formado por Ty Di e L m . A corrente ressonante é dada por 


ir = Vc 



sen co m t 


(9.91) 


O valor de pico da corrente ressonante de inversão é 



(9.92) 


A tensão do capacitor é encontrada a partir de 

v c (t) = V c COSO) rnt (9.93) 

onde (O m - 1/^1 L m C . Após o tempo t = t r = n V L m C , a tensão do capacitor é invertida 
para - V Cf o que se costuma chamar de prontidão de comutação do chopper. 
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Figura 9.16 

Chopper 
comutado por 
impulso. 


+ 



Figura 9.17 

Circuitos 
equivalentes 
dos modos. 



Modo 3 Modo 4 Modo 5 


O modo 2 inicia-se quando o tiristor de comutação T 2 é disparado. Uma tensão 
reversa de V c é aplicada sobre o tiristor principal Ty desligando-o. O capacitor C descar¬ 
rega sobre a carga de - V c a zero e esse tempo de descarga, que também é chamado tempo 
de desligamento (ou disponível) do circuito, é dado por 

VrC 

tott = -f- (9.94) 

onde I m é a corrente máxima da carga. O tempo de desligamento do circuito t Q ff tem de 
ser maior que o tempo de comutação do tiristor tq, t Q ff varia com a corrente de carga e 
deve ser projetado para a condição do pior caso, o que ocorre no valor máximo da 
corrente de carga e no valor mínimo da tensão do capacitor. 

O tempo necessário para o capacitor carregar de volta para a tensão da fonte de 
alimentação é chamado tempo de recarga e é dado por 


td = 


V c C 


(9.95) 


Assim, o tempo total necessário para o capacitor descarregar e recarregar é chamado 
tempo de comutação, que é 















Cap. 9 Choppers 


407 


t c = toíí + t d (9.96) 

Esse modo termina em t = t c quando o capacitor de comutação C recarrega para V s e o 
diodo de comutação D m inicia sua condução. 

O modo 3 inicia-se quando o diodo de comutação D m começa a conduzir e a 
corrente de carga decai. A energia armazenada na indutância da fonte L $ (mais qualquer 
indutância parasita do circuito) é transferida para o capacitor. A corrente é 

is(t) = Im coscos t (9.97) 

e a tensão instantânea do capacitor é 


v c (t) = V s + Im sen (9.98) 

onde co s = 1 /VL s C. Após o tempo t = t s = 0,5 n a/LÃ essa corrente de sobrecarga toma- 
se zero e o capacitor é recarregado para 


= y s + Ay 


(9.99) 


onde AV e V x são a sobretensão e a tensão de pico do capacitor de comutação, respectiva¬ 
mente. A Eq. (9.98) dá a tensão de sobrecarga como 


A V — Im 



(9.100) 


O modo 4 inicia-se quando a sobrecarga está completa e a corrente de carga 
continua a decair. E importante notar que esse modo existe devido ao diodo D\, porque 
ele permite que a oscilação ressonante no modo 3 continue através do circuito formado 
por D m , Di, Cea fonte de alimentação. Isso determinará uma carga no capacitor de 
comutação C abaixo da máxima (subcarga), e a corrente da subcarga através do capacitor 
é dada por 


i c (t) = - AV 


C 


(Ls + Lm) 


sen (ú u t 


(9.101) 


A tensão do capacitor de comutação é dada por 
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v c (t) = V x - AV(1 - coso ú u t) (9.102) 

onde (ú u = 1/VC(L S + L m ) . Após o tempo t = t u = tc VC(L 2 + L m ) , a corrente de subcar- 
ga torna-se zero e o diodo D] cessa sua condução. A Eq. (9.102) dá a tensão disponível 
para o capacitor como 


V c = Vs - 2AV = Vs - AV 


(9.103) 


Se nao houver sobrecarga, não haverá qualquer subcarga. 

O modo 5 inicia-se quando o processo de comutação está completo e a corrente 
de carga continua a decair através do diodo D m . Esse modo termina quando o tiristor 
principal é disparado novamente, no início do próximo ciclo. As diferentes formas de 
onda para as correntes e tensões são mostradas na Figura 9.18. 

A tensão média de saída do chopper é 


Vo = 


T 


V s kT + tc ~ (Vc + Vs) 


(9.104) 


Pode-se notar, a partir da Eq. (9.104), que, mesmo em k = 0, a tensão de saída torna-se 


V 0 (k = 0) = 0 ,5ftc(V c + Vs) 


(9.105) 


Isso limita a mínima tensão de saída d o chop per . Entretanto, o tiristor Tj tem de 
ser ligado por um tempo mínimo de t r = n VL m C para permitir a carga inversa do 
capacitor t r é fixado para um projeto específico de circuito. Portanto, o ciclo de trabalho 
mínimo e a tensão mínima de saída também são estabelecidos. 


tr = kmínT = nduc (9.106) 

O ciclo de trabalho mínimo é 

kmín = trf = ndlCc (9.107) 


A tensão de saída mínima é 


Vo(mín) — kmínVs + 0 ,5tc(Vc + Vs) f 
= f[(V s t r + 0,5f c (^c + Vs)] 


(9.108) 
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Figura 9.18 

Formas de onda 
para o chopper 
comutado por 
impulso. 


A tensão de saída mínima, Vo(mín)/ pode ser variada controlando-se a freqüên- 
cia de operação do chopper. Normalmente, ^(mín) é fixado pelas exigências do projeto em 
um valor permissível. 

O valor máximo do ciclo de trabalho também é limitado para permitir que o 
capacitor de comutação se descarregue e carregue novamente. O valor máximo desse 
ciclo de trabalho é dado por 


kmáxT — T — tc — ts — tu 


(9.109) 


e 


uxtax 


- 1 - 


tc + t$ + 11 
T 
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A tensão de saída máxima é 


Va(máx) = kmáxVs + Q,5t c {V c + V s )f (9.110) 

Um chopper com tiristores ideal não deve ter limites em (1) tempo de condução 
mínimo, (2) tempo de condução máximo, (3) tensão de saída mínima e (4) freqüência de 
operação máxima. O tempo de desligamento t 0 ff deve ser independente da corrente de 
carga. Em freqüências elevadas, as ondulações da corrente de carga e as correntes 
harmônicas da fonte de alimentação tomam-se menores. Além disso, o tamanho do filtro 
de entrada é reduzido. 

Esse circuito chopper é muito simples e requer dois tiristores e um diodo. 
Entretanto, o tiristor principal Ti tem de conduzir a corrente de inversão ressonante, 
aumentando assim sua especificação de corrente máxima e limitando a tensão mínima 
de saída. Os tempos de descarga e carga do capacitor de comutação são dependentes da 
corrente de carga, e isso limita a operação em alta freqüência, especialmente a uma baixa 
corrente de carga. Esse chopper não pode ser testado sem a conexão da carga. Esse circuito 
tem muitas desvantagens. Entretanto, ele destaca os problemas da comutação dos tiristo¬ 
res. 


Nota: O tempo de desligamento disponível t Q ff, o tempo de comutação t c e a 
sobretensão dependem do valor máximo da corrente de carga I m em vez do valor 
médio l a . 

Exemplo 9.8 

Uma carga altamente indutiva controlada pelo chopper da Figura 9.16 requer uma corrente média 
de I a = 425 A com um valor máximo de I m = 450 A. A tensão de alimentação de entrada é 
V s - 220 V. A freqüência de operação éf — 400 Hz, o tempo de desligamento do tiristor principal 
é tq = 18 JLLS. Se a corrente máxima através do tiristor principal for limitada a 180% de I m e a 
indutância da fonte (incluindo a indutância parasita) for desprezível (L s = 0), determinar (a) a 
capacitância de comutação C, (b) a indutância L m e (c) as tensões de saída mínima e máxima. 

Solução: Ia - 425 A, I m = 450 A,/ = 400 Hz, tq = 18 ps e L s = 0. 

(a) A partir das Eqs. (9.99), (9.100) e (9.103), a sobretensão é AU = 0 e 
V c = V x = Vs = 220 V. A partir da Eq. (9.94), os requisitos do desligamento dão 

* V c C + 

ioff = "7— > tq 
hn 

eC > Im tq/Vc = (450 x 18/220) = 36,8 pF. Fazer C = 40 pF. 

(b) A partir da Eq. (9.92), a corrente ressonante máxima é 
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Ip 


1,8 x 450 - 450 = 220 



que dá a indutância L m = 14,94 fiH. 

(c) A partir da Eq. (9.94), o tempo de descarga f off = (220 x 40)/450 = 19,56 ps. A 
partir da Eq. (9.95), o tempo de recarga t d = (220 x 40)/450 = 19,56 ps. A partir da Eq. 
(9.96), o tempo total t c = 19,56 x 2 = 39,12 ps. A partir da Eq. (9.106), o tempo de 
inversão ressonante é 


t r = n [(14,94 x 40) x 10 -12 ] 1/2 = 76,8 ps 

A partir da Eq. (9.107), o ciclo de trabalho mínimo A' m] ' n = t r f= 0,0307= 3,07%. A partir da 
Eq. (9.108), a tensão mínima de saída é 

V 0 (mín) = 0,0307 x 220 + 0,5 x 39,12 x 10” 6 x 2 x 220 x 400 
= 6,75 + 3,44 = 10,19 V 

Como não há sobrecarga, não haverá período de sobrecarga nem os tempos de sobre e 
subcarga t u = t s = 0. A partir da Eq. (9.109), o ciclo de trabalho máximo 
^máx = 1 - (t c + t u + t s )f = 0,984; e a partir da Eq. (9.110), a tensão máxima de saída é 

Vo{ máx) = 0,984 x 220 + 0,5 x 39,12 x 10” 6 x 2 x 220 x 400 
= 216,48 + 3,44 = 219,92 V 

9.8.2 Efeitos das indutãncias da Fonte e da Carga 

A indutância da fonte tem um papel significativo na operação do chopper e deve ser a 
menor possível para limitar a tensão transitória a um nível aceitável. É evidente, a partir 
da Eq. (9.100), que o capacitor de comutação é sobrecarregado devido à indutância da 
fonte L s e os dispositivos semicondutores estão sujeitos a essa tensão do capacitor. Se o 
valor mínimo da indutância da fonte não puder ser garantido, será necessário um filtro 
de entrada. Em sistemas práticos, a indutância parasita sempre existe e seu valor depen¬ 
de do tipo de fiação e disposição ( layout) dos componentes. Portanto, L s na Eq. (9.100) 
tem um valor finito e o capacitor sempre fica sobrecarregado. 

Devido à indutância L s e ao diodo D} na Figura 9.16, o capacitor também fica 
subcarregado e isso pode causar um problema de comutação do chopper. A Eq.(9.20) 
indica que a ondulação da corrente de carga é uma função inversa da indutância da 
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carga e da freqüência de operação. Portanto, a corrente máxima da carga é dependente 
da indutância da carga. Assim, a performance do chopper também é influenciada pela 
indutância da carga. Um indutor de alisamento normalmente é conectado em série com 
a carga para limitar a sua ondulação da corrente. 

Exemplo 9.9 

Se a fonte de alimentação do Exemplo 9.8 tiver uma indutância de L s = 4 pH, determinar (a) a 
tensão máxima do capacitor V x , (b) o tempo de desligamento disponível f 0 ff e (c) o tempo de 
comutação t c . 

Solução: Ia = 425 A, I m = 450 A, V s = 220 V, / = 400 Hz, t q = 18 ps, L s = 4 pH e 
C = 40 pF. 

(a) A partir da Eq. (9.100), a sobretensão AV = 450 x V4/40 = 142,3 V. A partir da Eq. 
(9.99), a tensão máxima no capacitor, V x = 220 + 142,3 = 362,3 V, e a partir da Eq. (9.103), a 
tensão disponível para comutação é V c = 220 - 142,3 = 77,7 V. 

(b) A partir da Eq. (9.94), o tempo de desligamento disponível í G ff = (77,7 x 40) 
/450 = 6,9 ps. 

(c) A partir da Eq. (9.95), o tempo de recarga td = (220 x 40)/450 = 19,56 ps e a partir 
da Eq. (9.96), o tempo de comutação t c = 6,0 + 19,56 = 26,46 ps. 

Nota: A exigência de desligamento do tiristor principal é 18 ps, enquanto o tempo de 
desligamento disponível é de apenas 6,9 ps. Portanto, ocorrerá uma falha na comutação. 


9.8.3 Choppers de Três TIrIstores Comutados por impulso 

Esse problema de subcarga pode ser amenizado substituindo-se o diodo D\ pelo tiristor 
T 3 , como mostrado na Figura 9.19. Em um bom chopper, o tempo de comutação, t c/ deve 
idealmente ser independente da corrente de carga; t c poderia ser menos dependente da 
corrente de carga adicionando-se um diodo em antiparalelo Df, com o tiristor principal, 
como mostrado na Figura 9.19 pelas linhas pontilhadas. Uma versão modificada do 
circuito é mostrada na Figura 9.20, onde a inversão de carga do capacitor é feita indepen¬ 
dentemente do tiristor principal T\ disparando-se o tiristor T 3 . Há quatro modos pos¬ 
síveis e seus circuitos equivalentes são mostrados na Figura 9.21. 

O modo 1 inicia-se quando o tiristor principal T\ é disparado e a carga é 
conectada à alimentação. O tiristor T 3 pode ser disparado ao mesmo tempo que T i para 
inverter a carga no capacitor C. Se essa inversão de carga for feita independentemente, a 
tensão de saída mínima não será limitada devido à inversão ressonante, como no caso do 
chopper clássico da Figura 9.16. 
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O modo 2 inicia-se quando o tiristor de comutação T 2 é disparado e o capacitor 
C descarrega e recarrega através da carga a uma taxa determinada pela corrente de carga. 

O modo 3 inicia-se quando o capacitor é recarregado para a tensão da fonte de 
alimentação e o diodo de comutação D m começa a conduzir. Durante esse modo, o 
capacitor sobrecarrega devido à energia armazenada na indutância da fonte L s e a 
corrente de carga decai através de D m . Esse modo termina quando a corrente da sobre¬ 
carga reduz a zero. 

O modo 4 inicia-se quando o tiristor T 2 pára de conduzir. O diodo de comuta¬ 
ção D m continua a conduzir e a corrente de carga prossegue decaindo. 

Todas as equações para o chopper clássico, exceto as Eqs. (9.101), (9.102) e 
(9.103), são válidas para esse chopper , e o modo 4 do chopper clássico não é aplicável. A 
tensão disponível para a comutação é 


y c = vt = f s + àF 


(9.111) 



Figura 9.19 

Chopper de três 
tiristores 
comutados por 
impulso. 


Figura 9.20 

Chopper 
comutado por 
impulso com 
inversão de carga 
independente. 
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Figura 9.21 

Circuitos 

equivalentes. 



Modo 3 Modo 4 


Para o chopper da Figura 9.20, a inversão ressonante é independente do tiristor 
principal e o tempo mínimo de condução não é limitado. Entretanto, o tempo de comu¬ 
tação é dependente da corrente de carga e a operação em alta freqüência é limitada. O 
circuito do chopper não pode ser testado sem a conexão da carga. 


Figura 9.22 

Chopper de pulso 
ressonante. 



9.8.4 Choppers de Pulso Ressonante 

Um chopper de pulso ressonante é mostrado na Figura 9.22. Tão logo é ligada a alimen¬ 
tação, o capacitor é carregado para uma tensão V c através de L m , Di e carga. A operação 
do circuito pode ser dividida em seis modos e os circuitos equivalentes são mostrados na 
Figura 9.23. As formas de onda para as correntes e tensões são mostradas na Figura 9.24. 
Nas análises a seguir, a origem de tempo será redefinida para t = 0 no início de cada 
modo. 
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Figura 9.23 

Circuitos 
equivalentes para 
os modos. 



Figura 9.24 

Formas de onda 
para o chopper. 


O modo 1 inicia-se quando o tiristor principal T\ é disparado e a alimentação é 
conectada à carga. Esse modo é válido para t — kT. 
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O modo 2 inicia-se quando o tiristor de comutação T 2 é disparado. O capacitor 
de comutação inverte sua carga através de C, L m e TV A corrente de inversão é dada por 


ir = ~ic = V c 



sen co m t = Ip senco m t 


(9.112) 


e a tensão do capacitor é 


V c (t) = Vc cosco m t (9.113) 

onde co m = 1/^1 L m C . Após o tempo, t = t r = n VL w C, a tensão do capacitor é invertida 
para - V c . Entretanto, a oscilação ressonante continua através do diodo D 1 e de TV O 
valor de pico da corrente ressonante Ip tem de ser maior que a corrente de carga I m e o 
circuito normalmente é projetado para uma relação de Ip/I m = 1,5. 

O modo 3 inicia-se quando T 2 é autocomutado e o capacitor descarrega devido 
à oscilação ressonante através do diodo Di e de TV Esse modo termina quando a corrente 
no capacitor aumenta para o nível de I m . Supondo que a corrente do capacitor cresça 
linearmente de 0 a I m e que a corrente do tiristor Tj caia de I m a 0 no tempo t x , o tempo 
de duração para esse modo é 


tx = 


Vc 


(9.114) 


e a tensão do capacitor cai para 


l/i = Vc 


tx Im 

2C “ 


Lml 


2 

m 


2CV c 


(9.115) 


O modo 4 inicia-se quando a corrente através de T\ cai a zero. O capacitor 
continua a descarregar através da carga a uma taxa determinada pelo valor máximo da 
corrente de carga. O tempo de desligamento disponível é 


to ff — 


VTC 

Im 


(9.116) 


O tempo necessário para o capacitor recarregar para a tensão da fonte de alimentação é 


td = 


V S C 


(9.117) 
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O tempo total para o capacitor descarregar e recarregar até o nível da tensão da fonte V s 
^ L = ^off + td‘ 

O modo 5 inicia-se quando o diodo de comutação D m começa a conduzir e a 
corrente de carga decai através de D m . A energia armazenada na indutância de comuta¬ 
ção L m e na indutância da fonte L s é transferida ao capacitor C. Após o tempo 
t s = n V( L s + L m )C, a corrente de sobrecarga torna-se zero e o capacitor é recarregado 
para 


y* = Vs + Ay 


onde 


Ay = lm 


4 


Lm + Ls 


c 


(9.118) 


(9.119) 


O modo 6 inicia-se quando a sobrecarga está completa e o diodo D\ desliga. A 
corrente continua a decair até que o tiristor principal seja disparado novamente, no 
próximo ciclo. Na condição de regime permanente V c = V x . A tensão média de saída é 
dada por 


Vo = J, [VskT + Vs(tr + tx) + 0,5fc(Vl + Vs)] 


= Vsk + f[(tr + t x )V s + 0,5íc(Vl + Vs)] 


(9.120) 


Apesar de o circuito não ter qualquer restrição ao valor mínimo de ciclo de trabalho k, na 
prática ele não pode ser zero. O valor máximo de k é 

kmáx = 1 — (tr + tx + Df (9.121) 

Devido à comutação pelo pulso ressonante, o di/dt reverso do tiristor Ti é 
limitado pelo indutor L m e isso é também conhecido como comutação suave . A inversão 
ressonante é dependente do tiristor Tj. Entretanto, a indutância L m sobrecarrega o 
capacitor C, aumentando as especificações de tensão dos componentes. Após o disparo 
do tiristor T 2 , o capacitor tem de inverter sua carga antes do desligamento do tiristor TV 
Há um retardo inerente na comutação limitando o tempo mínimo de condução do 
chopper. O tempo de comutação t c é dependente da corrente de carga. 
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Exemplo 9.10 

Uma carga altamente indutiva, que é controlada pelo chopper da Figura 9.22, necessita de uma 
corrente média I a ~ 425 A com um valor de pico de I m = 450 A. A tensão da fonte de alimentação 
U s = 220 V. A freqüência de operação / = 400 Hz, a indutância de comutação L m = 8 pH e a 
capacitância de comutação C = 40 pF. Se a indutância da fonte (incluindo a indutância parasita) 
for L s = 4 pH, determinar (a) o valor de pico da corrente ressonante I p ; (b) o valor de pico da tensão 
sobre a carga V X/ (c) o tempo de desligamento t 0 ff e (d) as tensões de saída mínima e máxima. 

Solução: O t empo de in versão, t r = k^8 x 40 = 56,2 ps. A partir da Eq. (9.119), a 
sobretensão AU = 450 V(8 + 4)/40 = 246,5 V e a partir da Eq. (9.118), o valor de pico da tensão 
sobre o capacitor V c = V x = 220 + 246,5 = 466,5 V. 

(a) A partir da Eq. (9.112), I p = 466,5 V40/8 = 1043,1 A. 

(b) A partir da Eq. (9.114), t x = 8 x 450/466,5 = 7,72 ps e a partir da Eq. (9.115), o valor de 
pico da tensão sobre a carga é 


Ui 


= 466,5 - 


8 x 450 x 450 
2 x 40 x 466,5 


= 4231, V 


(c) A partir da Eq. (9.116), o tempo de desligamento í Q ff = 423,1 x 40/450 = 37,6 ps. 

(d) A partir da Eq. (9.117), td = 220 x 40/450 = 19,6 ps e t c = 37,6 + 19,6 = 57,2 ps. A 
partir da Eq. (9.121), o ciclo de trabalho máximo é 


kmáx = 1 - (56,2 + 7,72 + 57,2) x 400 x 1(T 6 = 0,952 
Para k = k m áx/ a Eq. (9.120) dá a tensão máxima de saída 

Po(máx) = 220 x 0,952 + 400 x [(56,2 + 7,72) x 220 + 0,5 x 57,2 x (423,1 + 220)] x 1(T 6 = 


= 209,4 + 12,98 = 22,4 V 

A tensão mínima de saída (para k = 0) é IA (mim = 12,98 V. 


9.9 PROJETO DE CIRCUITOS CHOPPERS 

A principal exigência para o projeto do circuito de comutação é fornecer um tempo de 
desligamento adequado para cortar o tiristor principal. A análise das equações de 
modo para o chopper clássico na Seção 9.8.1 e do chopper de pulso ressonante da Seção 
9.8.4 mostra que o tempo de desligamento depende da tensão do capacitor de comu¬ 
tação V c . 

E muito mais simples projetar o circuito de comutação se a indutância da fonte 
puder ser desprezada ou a corrente de carga não for muito alta. Mas no caso de correntes 
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de carga mais elevadas, as indutâncias parasitas, que estão sempre presentes nos sis¬ 
temas práticos, têm um papel significativo no projeto do circuito de comutação porque a 
energia armazenada nas indutâncias do circuito aumentam na proporção do quadrado 
do valor de pico da corrente de carga. A indutância da fonte torna as equações de projeto 
não-lineares, sendo necessário um método iterativo de solução para determinar os com¬ 
ponentes da comutação. As exigências de tensão nos dispositivos de potência dependem 
da indutância da fonte e da corrente de carga. 

Não há regras fixas para se projetar um circuito chopper e o projeto varia de 
acordo com os tipos de circuitos utilizados. O projetista tem uma ampla faixa de opções 
e os valores dos componentes L m C são influenciados pela escolha do projetista em 
relação ao valor máximo da corrente ressonante de inversão e valor máximo de tensão 
permissível para o circuito. As especificações de tensão e corrente dos componentes 
L m C e dispositivos dão os limites mínimos, mas a seleção real dos componentes e 
dispositivos é deixada para o projetista, que se baseará nas considerações de preço, 
disponibilidade e margem de segurança. Em geral, as seguintes etapas estão envolvidas 
no projeto: 

1. identificação os modos de operação para o circuito chopper ; 

2. determinação dos circuitos equivalentes para os vários modos; 

3. definição das correntes e tensões para os modos e suas formas de onda; 

4. avaliação dos valores dos componentes de comutação L m C que satisfaçam 
os limites do projeto; 

5. determinação das especificações de corrente e tensão de todos os compo¬ 
nentes e dispositivos. 

Pode-se notar, a partir da Eq. (9.7), que a tensão de saída contém harmônicos. 
Um filtro do tipo C, LC ou L pode ser conectado à saída a fim de reduzir os harmônicos 
de saída. As técnicas para o projeto do filtro são similares àquelas dos Exemplos 3.21 e 
5.14. 


Um chopper com uma carga altamente indutiva é mostrado na Figura 9.25a. 
A ondulação da corrente de carga é desprezível (AI = 0). Se a corrente média da carga 
for I a/ a corrente máxima da carga será l m = I a + Al = I a . A corrente de entrada, que é 
da forma pulsada, como mostrado na Figura 9.25b, contém harmônicos e pode ser 
expressa na série de Fourier como 
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inh (f) — kla + 


oo 



n - 1 


senlnnk coslnnft 



nn 


^ (1 - cos 2nnk) senlnnft 

n — 1 


(9.122) 


A componente fundamental (n = 1) da corrente harmônica gerada pelo chopper no lado 
da entrada é dada por 


zijt(f) = — senlnk coslnft + — (1 

71 71 


cos 271 /c) sen 27i/1 


(9.123) 


Figura 9.25 
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(a) Diagrama do circuito 
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Figura 9.27 
Circuito 

equivalente para 
as correntes 
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Na prática, um filtro de entrada como o mostrado na Figura 9.26 é normal¬ 
mente conectado com o objetivo de eliminar os harmônicos gerados pelo chopper para a 
linha de alimentação. O circuito equivalente para as correntes harmônicas geradas pelo 
chopper é mostrado na Figura 9.27 e o valor eficaz da n-ésima componente harmônica na 
alimentação pode ser calculado a partir de 
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Ins =-,- Inh = - 1 -~ Ink (9.124) 

1 + (InnffUCe 1 + (nf/fo) 2 

onde/é a freqüência de operação ef 0 = l/(2n VL e Q) é a freqüência ressonante do filtro. 
Se (f/fo) > > 1, que geralmente é o caso, a n-ésima corrente harmônica na alimentação 
torna-se 


Ins — Inh 


r fA 

nf 


\l/2 


(9.125) 


Uma freqüência de operação elevada reduz os tamanhos dos elementos do filtro de 
entrada. Mas as freqüências dos harmônicos gerados pelo chopper na linha da alimenta¬ 
ção também aumentam e isso pode causar problemas de interferência com os sinais de 
controle e comunicação. 

Se a fonte tiver alguma indutância L s e a chave do chopper como na Figura 9.1a 
for ligada, uma quantidade de energia será armazenada na indutância da fonte. Se for 
feita uma tentativa de se desligar essa chave, os dispositivos semicondutores de potência 
podem ser danificados devido a uma tensão induzida resultante dessa energia armaze¬ 
nada. O filtro LC de entrada fornece uma fonte de baixa impedância para a ação do 
chopper. 


Exemplo 9.11 

Deseja-se calcular o chopper comutado por impulso da Figura 9.19. Ele opera a partir de uma 
tensão de alimentação de V s = 220 V e o valor máximo da corrente de carga é I m = 440 A. A tensão 
mínima de saída deve ser menor que 5% de V Sr o valor máximo da corrente ressonante deve ser 
limitado a 80% de l m , o requisito de tempo de desligamento é t Q ff = 25 ps e a indutância da fonte é 
Ls = 4 pH. Determinar (a) os valores dos componentes L m C, (b) a freqüência de operação máxima 
disponível e (c) as especificações de todos os dispositivos. Considerar a ondulação da corrente de 
carga desprezível. 

Solução: ]/$ = 220 V, Im = 440 A, íoff — 25 ps, Ls — 4 pH e 1% (m íi) — 0,05 x 220 — 11 V. As 
formas de onda para as várias correntes são mostradas na Figura 9.28. 

(a) A partir das Eqs. (9.94), (9.99) e (9.100), o tempo de desligamento é 


í 


to ff — 


VcC 


VL + Im 

\ 



VsC 


+ 


^/Lc ^ 


ou 
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Figura 9.28 
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Substituindo os valores numéricos, 0,25C 2 - 29C + 625 = 0 e C = 87,4 pF ou 28,6 pF. 
Escolher o menor valor, C = 28,6 pF e aproximá-lo de 30 pF. 

(b) A partir da Eq. (9.100), a sobretensão é AV = 440 V4/30 = 160 V e a 
partir da Eq. (9.99), a tensão no capacitor, V c = V x = 220 + 160 = 380 V. A partir da Eq. 
(9.92), o valor de pico da corrente ressonante é 


Ip 



= o,8 x 440 = 352 


ou 


Lm = 34,96 pH 


Fazendo L m - 35 pH, então o tempo de inversão t r = % V35 x 30 = 101,8 ps. 
A partir da Eq. (9.94), o tempo de desligamento t Q ff = 380 x 30/440 = 25,9 ps; a partir 
da Eq. (9.95), t L j = 220 x 30/440 = 15 ps. A partir da Eq. (9.96), o tempo de comutação 
t c - 25,9 + 15 = 40,9 ps. A freqüência de operação pode ser determinada a partir da 
condição de tensão mínima para satisfazer à Eq. (9.108): 

11 = _/*[220 x 101,8 + 0,5 x 40,9 x (380 + 220)] x 10~ 6 ou / = 317 Hz 







Cap. 9 Choppers 


423 


A freqüência máxima de operação éf - 317 Hz; considerá-la 300 Hz. 

(c) Nesse estágio estão todos os dados para determinar as especificações. 
Tp A corrente média/ av = 440 A (supondo ciclo de trabalho k = 1). 

A corrente de pico I p = 440 + 0,8 x 440 = 792 A. 

A corrente eficaz máxima devido à carga, l Y \ = 440 A. 

O valor eficaz devido à inversão ressonante, 

l/l = 0,8 x 440 Vf r //2 = 0,352 Vl01,8 x 300/2 = 43,5 A. 

A corrente eficaz efetiva I rms = (440 2 + 43,5) 1/2 = 442,14 A. 

T s : A corrente de pico I p = 440 A. 

A corrente eficaz I rms = 440 = 0,44 V300 x 40,9 = 48,7 A. 

A corrente media í av = I p t c f = 440 x 40,9 x 300 x 10“ 6 = 5,4 A. 

T 3 : A corrente de pico I p = 0,8 x 440 = 352 A. 

A corrente eficaz I rms = I p ^íft^/2 = 0,352 Vl01,8 x 300/2 = 43,5 A. 

A corrente média 

l av = 2I p ft r /n = 2 x 352 x 300 x 101,8 x 10 ^ 6 /ti = 6,84 A. 

C: O valor da capacitância C = 30 pF. 

A tensão de pico a pico V pp = 2 x 380 = 760 V. 

A corrente de pico I p = 440 A. 

A corrente eficaz I rms = (48,7 2 + 43,5 2 ) 172 = 65,3 A. 

L m : A corrente de pico I p = 352 A. 

A corrente eficaz J rms = 43,5 A. 

D m : A corrente média í av = 440 A (supondo um ciclo de trabalho k = 0). 

A corrente eficaz I rms = 440 A. 

A corrente de pico I p = 440 A. 

Nota: Devido à inversão ressonante através do tiristor principal, suas especi¬ 
ficações efetivas de corrente eficaz e perdas aumentam. O tiristor principal, como na 
Figura 9.20, pode ser evitado no processo de reversão. Se D s variar entre V s ( mín ) e 
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V s(máx) , e L s variar entre L s(mín) e L s(máx) , então l/ s(mínJ e L s(mín) devem ser utilizados para 
calcular os valores de L m e C. V s(máx) e L s(máx) devem ser utilizados para determinar as 
especificações dos componentes e dispositivos. 

Exemplo 9.12 

É necessário projetar (calcular) o circuito chopper de pulso ressonante da Figura 9.22. Ele opera a 
partir de uma fonte de alimentação V s = 220 V com um valor máximo da corrente de carga 
I rn - 440 A. O pico da corrente ressonante deve ser limitado a 150% de I m ; o requisito de tempo de 
desligamento f Q ff = 25 ps e a indutância da fonte L s = 4 pH. Determinar (a) os valores dos compo¬ 
nentes L m C, (b) a tensão de sobrecarregamento AV e (c) a tensão disponível para a comutação V c . 

Solução: Im = 440 A, I p = 1,5 x 440 = 660 A, L s = 4 |iH, t 0 ff - 25 ps e V s = 220 V. A partir das 
Eqs. (9.115) e (9.116), o tempo de desligamento é dado como 

_ VcC Emhn 

foff - -j— - 

A partir da Eq. (9.112), a corrente ressonante de pico Ip = V c vC/Lm • A partir das Equações (9.118) 
e (9.119), a tensão do capacitor é 


p c = Vs - Vs + Irn 



Substituindo V c = I v \Lm/C, obtém-se t Q ff como 



(9.126) 


(9.127) 


Resolvendo VCL m a partir da Eq. (9.127) e substituindo-o na Eq. (9.126), obtém-se 



(9.128) 
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que pode ser resolvida para L m por iteração, onde L m é incrementada por uma pequena 
quantidade até que seja obtido o valor desejado de t Q ff. Uma vez que L m é encontrada, C pode 
ser determinado a partir da Eq. (9.126). 

Encontrar os valores de L m e C que satisfaçam às condições de t 0 ff e I p . Um método 
iterativo de solução dá: 

(a) Lm = 25,29 pH, C = 18,16 pF. 

(b) AV = 558,86 V. 

(c) T/ c = 220 + 558,86 = 778,86 V e a Eq. (9.115) dá V\ = 605,63 V. 

Nota : Para L s = 0, L m = 21,43 pH, C = 21,43 pF, AU = 440 V, U s = 660 V e 
Ví = 513,33 V. 


Exemplo 9.13 

Uma carga altamente indutiva é alimentada por um chopper. A corrente média da carga é 
I a = 100 A e sua ondulação pode ser considerada desprezível (AI - 0). Um filtro de entrada 
simples LC com L e = 0,3 mH e C e = 4500 pF é utilizado. Se o chopper for operado a uma freqüên- 
cia de 350 Hz e um ciclo de trabalho de 0,5, determinar o valor eficaz máximo da componente 
fundamental da corrente harmônica gerada pelo chopper na linha de alimentação. 

_ Solução: Para I a = 100 A,/ = 350 Hz, k = 0,50, C e = 4500pF e L e = 0,3 mH, f 0 = 1/(2 n 

> IC e L e ) = 136,98 Hz. A Eq. (9.123) pode ser escrita como 

Iíh(t) = Ai coslnft + Bí senlnft 

onde Ai = (I a /n) senlnk e Bi = (I a /n)(l - cos2rcA:). O valor de pico dessa corrente é calculado a 
partir de 


Iph = (Aí + B 


b 


1/2 


^2 Ia 


n 


(1 - coslnk) 


1/2 


O valor eficaz dessa corrente é 


hh = -- (1 - coslnk) 1/2 

K 


45,02 A 


e ele é máximo em k — 0,5. A componente fundamental da corrente harmônica gerada pelo chopper 
na linha de alimentação pode ser calculada a partir da Eq. (9.124) e é dada por 

j 1 r 45,02 

hs - - 0 Iíh = - --—- = 5,98 A 

1 + (f//o) 1 + (350/136,98) 2 
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Se f/f 0 » 1, a corrente harmônica na alimentação torna-se aproximadamente 


hs = hk 


(è) 

U 


Exemplo 9.14 

Um chopper buck é mostrado na Figura 9.29. A tensão de entrada éU = 110 V, a tensão média da 
carga é V a = 60 V e a corrente média da carga é l a = 20 A. A freqüência de operação éf - 20 kHz. 
As ondulações de pico a pico são 2,5% para a tensão da carga, 5% para a corrente de carga e 
10% para a corrente do filtro L e . (a) Determinar os valores de L e , L e C e . Utilizar o PSpice (b) para 
verificar os resultados plotando a tensão instantânea do capacitor uc, a corrente instantânea da 
carga ii e (c) para calcular os coeficientes de Fourier e a corrente de entrada is . Os parâmetros do 
modelo SPICE do transistor são IS = 6.734f, BF = 416.A BR = .7371, CJC = 3.638P, CJE = 4.493P, 
TR = 239.5N, TF = 301.2P e os do diodo são IS = 2.2E-15, BV = 1800V, TT = 0. 


Figura 9.29 

Chopper buck. 



Solução: Rs = HO V, V a = 60 V,I a = 20 A. 


AVc = 0,025 x V a — 0,025 x 60 = 1,5 V 


R = 


Pa 


60 

20 


= 30 


A partir da Eq. (9.34), 


A partir da Eq. (9.35), 



60 

110 


= 0,5455 


Is = kl a = 0.5455 x 20 = 10.91 A 
Aíl = 0,05 x Ia = 0.05 x 20 = 1 A 
Al = 0.1 x Ia = 0.1 x 20 = 2 A 


(a) A partir da Eq. (9.37), obtém-se o valor de L e : 
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Le = 


V ajVs - Va) 
MfVs 


60 x (110 - 60) 

2 x 20 kHz x 110 


681,82 fiH 


A partir da Eq. (9.39), obtém-se o valor de C e : 


C = AJ = 2 

e V c x 8f 1,5 x 8 x 20 kHz 


8,33 |iiF 


Supondo um crescimento linear da corrente de carga ii durante o tempo de t = 0 a t\ = kT, 
pode-se escrever, aproximadamente. 


que dá o valor aproximado de L: 


L = 


L -r 1 = 

h 

kT 

kTAVc 

kAV c 

Ml 

' A/l/ 

0,5454 x 

1,5 


1 x 20 kHz 


40,91 jiH 


(9.129) 


(b) k = 0,5455, / = 20 kHz, T = l/f = 50 ps e í on = k x T = 27,28 ps. O chopper 
buck para a simulação PSpice é mostrado na Figura 9.30a. A tensão de controle V g é mostrada na 
Figura 9.30b. A listagem do arquivo do circuito é como se segue: 


Example 9-14 

Buck Chopper 





vs 

1 0 

DC 110V 





VY 

1 2 

DC 0V 

Voltage 

source to measure input 

current 

vg 

7 3 

PULSE (0V 2 0V 

0 

0 . 

1 NS 0.1NS 27.28US 

50US) 

RB 

7 6 

250 



; Transistor base resistance 

LE 

3 4 

681.820H 





CE 

4 0 

8.33UF IC = 60V ; 

initial 

voltage 


L 

4 8 

40.91UH 





R 

8 5 

3 





vx 

5 0 

DC 0 

Voltage 

source to measure load 

current 

DM 

0 ^ 3 

DM0 D 



; Freewheeling diode 


.MODEL 

DM0D D(IS 

= 2 . 2 E-15 BV=18 00VTT= 0) 


; Diode model parameters 

Ql. 2 

6 3 

/QM0D 



,* BJT swi tch 


.MODEL 

QM0D NPN 

( IS= 6.734F BF =416. 

4 BR= 

.7371 CJC=3.638P 


+ CJE = 

4.493P TR= 

239.5N TF =301.2P) 



; BJT model parameters 


.TRAN 

1US 1.6MS 

1.5MS 1US UIC 



; Transient analysis 



. PROBE ; Graphics postprocessor 
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.options abstol = l.OOn reltol =0.01 vntol =0.1 ITL5 = 50000 ; convergence 

. FOUR 20KHZ I(VY) ; Fourier analysis 

. END 


Figura 9.30 

Chopper buck para 
a simulação 
PSpice. 



20 V 


0 27,28 jiS 50 ps 

(b) Tensão de controte 

As plotagens do PSpice são mostradas na Figura 9.31, onde I(VX) = corrente de 
carga, I(Le) = corrente no indutor L e e V(4) = tensão no capacitor. Utilizando o cursor do 
PSpice na Figura 9.30, obtém-se: V a = Vq = 59,462 V, AVq = 1,782 V, AI = 2,029 A, 
J (av) = 19,813 A, I L = 0,3278 A e I a = 19,8249 A. Isso verifica o projeto; entretanto, A I L dá 
um resultado melhor que o esperado. 


Example 3-12 A Buck Chopper 
Date/Time run: 07/17/92 17:06:21 


Temperature: 27.0 


Figura 9.31 

Plotagens do 
PSpice para o 
Exemplo 9.14. 


80.0V 


60.0V 


40.0V 






— 


(- 1 

1- i 

i- 

1- 




Time 
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(c) Os coeficientes de Fourier da corrente de entrada são 


FOURIER COMPONENTS OF TRANSIENT RESPONSE I (VY) 
DC COMPONENT = 1.079535E+01 


HARMONIC 

FREQUENCY 

FOURIER 

NORMALIZED 

PHASE 

NORMALIZED 

NO 

(HZ) 

COMPONENT 

COMPONENT 

(DEG) 

PHASE (DEG 

1 

2.000E+04 

1.215E+01 

1.OOOE+OO 

-1.195E+01 

-0 .OOOE+OO 

2 

4.000E+04 

1.769E+00 

1.115E-01 

-7.969E+01 

- 9.16 3 E+ 01. 

3 

6.000E+04 

3.848E+00 

3.076E-01 

-3.131E+01 

-1.937E+01 

4 

8.000E+04 

1.686E+00 

1.348E-01 

-5 . 500E + 01 

-6.695E+01 

5 

1.000E+05 

1.939E+00 

1.551E-01 

-5.187E+01 

-3.992E+01 

6 

1.200E+05 

1.577E+00 

1.261E-01 

-3.947E + 01 

-4.542E+01 

7 

1.400E+05 

1.014E+00 

8.107E-02 

-7.328E+01 

-6.13 3E+01 

8 

1.600E+05 

1.43 5E+00 

1.147E-01 

-1.271E+01 

-2.466E+01 

9 

1.800E+05 

4.385E-01 

3.506E-02 

-9.751E+01 

-8.556E+01 

TOTAL 

HARMONIC DISTORTION = 

4.401661E + 01 

PERCENT 



9.10 CONSIDERAÇÕES MAGNÉTICAS 

As indutâncias, que são utilizadas para criar oscilação ressonante para a inversão da 
tensão do capacitor de comutação e desligar os tiristores, agem como elementos de 
armazenamento de energia nos reguladores chaveados e como elementos de filtro para 
atenuar os harmônicos de corrente. Pode-se notar, a partir das Eqs. (B.17) e (B.18) no 
Apêndice B, que a perda magnética aumenta com o quadrado da freqüência. Por outro 
lado, uma freqüência mais elevada reduz o tamanho dos indutores para o mesmo valor 
de ondulação de corrente e exigências de filtragem. O projeto dos conversores CC-CC 
requer um compromisso entre freqüência de operação, tamanho dos indutores e perdas 
no chave amento. 


RESUMO 

Um chopper pode ser utilizado como transformador CC para elevar ou abaixar uma 
tensão CC fixa. O chopper também pode ser utilizado para reguladores de tensão chavea¬ 
dos e para transferência de energia entre duas fontes CC. Entretanto, são gerados harmô¬ 
nicos nos lados da entrada e da carga do chopper, e esses harmônicos podem ser 
reduzidos através de filtros de entrada e saída. Um chopper pode operar com freqüência 
tanto fixa quanto variável. Um chopper de freqüência variável gera harmônicos de fre¬ 
qüência s variáveis, tornando difícil o projeto dos filtros. O chopper de freqüência fixa 
normalmente é o utilizado. Para reduzir o tamanho dos filtros e diminuir a ondulação da 
corrente de carga, a freqüência de operação deve ser elevada. Os choppers com tiristores 
requerem circuito extra para o desligamento do tiristor principal e, como resultado, a 
freqüência de operação e o tempo mínimo de condução são limitados. 
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QUESTÕES DE REVISÃO 

9.1 O que é um chopper ou um conversor CC-CC? 

9.2 Qual é o princípio de operação de um chopper abaixador? 

9.3 Qual é o princípio de operação de um chopper elevador? 
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9.4 O que é o controle por modulação em largura de pulsos de um chopper ? 

9.5 O que é o controle por modulação em freqüência de um chopper ? 

9.6 Quais são as vantagens e desvantagens de um chopper de freqüência variável? 

9.7 Qual é o efeito da indutância da carga na ondulação da corrente da carga? 

9.8 Qual é o efeito da freqüência de operação na ondulação da corrente da carga? 

9.9 Quais são as restrições para a transferência de energia controlável entre duas fontes de 
tensão CC? 

9.10 Quais são os parâmetros de performance de um chopper ? 

9.11 O que é um regulador chaveado? 

9.12 Quais são os quatro tipos básicos de reguladores chaveados? 

9.13 Quais são as vantagens e desvantagens de um regulador buck? 

9.14 Quais são as vantagens e desvantagens de um regulador boost ? 

9.15 Quais são as vantagens e desvantagens de um regulador buck-boost ? 

9.16 Quais são as vantagens e desvantagens de um regulador Cúk ? 

9.17 Qual é o propósito do circuito de comutação de um chopper ? 

9.18 Qual é a diferença entre o tempo de desligamento do circuito e o tempo de comutação de 

um tiristor? 

9.19 Por que o capacitor de comutação fica sobrecarregado? 

9.20 Por que a tensão mínima de saída do chopper clássico é limitada? 

9.21 Quais são as vantagens e desvantagens do chopper clássico? 

9.22 Quais são os efeitos da indutância da fonte? 

9.23 Por que a inversão ressonante deve ser independente do tiristor principal? 

9.24 Por que o pico da corrente ressonante do chopper de pulso ressonante deve ser maior que 

a máxima corrente de carga? 

9.25 Quais são as vantagens e desvantagens de um chopper de pulso ressonante? 

9.26 Em qual ciclo de trabalho a ondulação da corrente da carga torna-se máxima? 

9.27 Por que o projeto do circuito de comutação pode requerer um método iterativo de 

solução? 

9.28 Quais são as etapas gerais para o projeto de circuitos chopper ? 
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9.29 Por que é utilizado o pico da corrente de carga em vez de a corrente média da carga no 
projeto de choppers com tiristores? 

9.30 Quais são os efeitos da freqüência de operação nos tamanhos dos filtros? 



9.1 O chopper da Figura 9.1a tem uma carga resistiva de R - 20 El e uma tensão de entrada 
V s = 220 V. Quando a chave do chopper está ligada, sua queda de tensão é V c h = 1,5 V e a 
freqüência de operação é f = 10 kHz. Se o ciclo de trabalho for de 80%, determinar (a) a 
tensão média de saída V a , (b) a tensão eficaz de saída V 0f (c) a eficiência do chopper, (d) a 
resistência efetiva de entrada Ri e (e) o valor eficaz da componente fundamental dos 
harmônicos na tensão de saída. 

9.2 Um chopper está alimentando uma carga RL, como mostrado na Figura 9.2, com 
Vs = 220 V, R = 10 n, L = 15,5 mH, / = 5 kHz e E = 20 V. Calcular (a) a corrente de 
carga instantânea mínima h, (b) a corrente de carga instantânea de pico h, (c) a ondulação 
máxima de pico a pico na corrente da carga, (d) a corrente média da carga l a , (e) a corrente 
eficaz de carga I 0 , (f) a resistência efetiva de entrada Ri e (g) o valor eficaz da corrente do 
chopperI r. 

9.3 O chopper na Figura 9.2 tem resistência de carga R = 0,2 Q, tensão de entrada Vs = 220 V 
e tensão da bateria E = 10 V. A corrente média da carga é l a = 200 A e a freqüência de 
operação éf = 200 Hz (T = 5 ms). Utilizar a tensão média de saída para calcular o valor 
da indutância da cargá L, que limitaria a máxima ondulação da corrente de carga a 5% de 
Ia. 

9.4 O chopper mostrado na Figura 9.5a é utilizado para controlar o fluxo de potência de uma 
fonte de tensão CC V s = 110 V para uma bateria de tensão E = 220 V. A potência transfe¬ 
rida para a bateria é 30 kW. A ondulação de corrente do indutor é desprezível. Deter¬ 
minar (a) o ciclo de trabalho k, (b) a resistência efetiva da carga R e q e (c) a corrente média 
de entrada 1$. 

9.5 Para o Problema 9.4, plotar a corrente instantânea do indutor e a corrente através da 
bateria E se o indutor L tiver um valor finito de L = 7,5 mH, / = 250 Hz e k = 0,5. 

9.6 Uma carga RL, como mostrado na Figura 9.2, é controlada por um chopper. Se a resistência 
de carga for R = 0,25 Q, a indutância L = 20 mH, a tensão de alimentação V s = 600 V, a 
tensão da bateria E = 150 V e a freqüência de operação / = 250 Hz, determinar as cor¬ 
rentes de carga máxima e mínima, a ondulação da corrente de carga de pico a pico e a 
corrente média da carga para k entre 0,1 e 0,9 com um incremento de 0,1. 

9.7 Determinar a ondulação de corrente de pico a pico do Problema 9.6 utilizando as Eqs. 
(9.19) e (9.20) e comparar os resultados. 

9.8 O regulador buck na Figura 9.12a tem uma tensão de entrada V s - 15 V. A tensão 
média de saída requerida é V a - 5 V e sua ondulação de tensão de pico a pico é 
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10 mV. A freqüência de operação é 20 kHz. A ondulação da corrente do indutor, de pico a 
pico, está limitada a 0,5 A. Determinar (a) o ciclo de trabalho k, (b) a indutância de 
filtro L e (c) o capacitor de filtro C. 

9.9 O regulador boost na Figura 9.13a tem uma tensão de entrada V s = 6 V. A tensão média 
de saída éV a = 15 V e a corrente média da carga é l a = 0,5 A. A freqüência de operação é 
20 kHz. Se L = 250 juH e C = 440 pF, determinar (a) o ciclo de trabalho k, (b) a ondulação 
de corrente do indutor AJ, (c) a corrente máxima do indutor h e (d) a ondulação de tensão 
do capacitor de filtro AV C . 

9.10 O regulador buck-boost na Figura 9.14a tem uma tensão de entrada V s = 12 V. O ciclo de 
trabalho é k = 0,6 e a freqüência de operação é 25 kHz. A indutância L = 250 pH e a 
capacitância de filtro C - 220 pF. A corrente média da carga é I a = 1,5 A. Determinar (a) 
a tensão média de saída V a , (b) a ondulação da tensão de saída de pico a pico AV C , (c) a 
ondulação da corrente do indutor de pico a pico AI e (d) a corrente máxima do transistor 
i P . 

9.11 O regulador Cúk na Figura 9.15a tem uma tensão de entrada V s = 15 V. O ciclo de 
trabalho é k = 0,4 e a freqüência de operação de chaveamento é de 25 kHz. A indutância 
de filtro é L 2 - 350 pH e a capacitância de filtro é C 2 = 220 pF. A capacitância de transfe¬ 
rência de energia é Ci = 400 pF e a indutância L\ = 250 pH. A corrente média da carga é 
Ia = 1,25 A. Determinar (a) a tensão média de saída V a , (b) a corrente média de entrada 
I s , (c) a ondulação da corrente do indutor L\, de pico a pico, Aft, (d) a ondulação da tensão 
do capacitor C\, de pico a pico, AV C \, (e) a ondulação da corrente do indutor L 2 , de pico a 
pico AÍ 2 , (f) a ondulação da tensão do capacitor C 2 , de pico a pico, A V C 2, e (g) a corrente 
máxima do transistor Ip. 

9.12 Uma carga indutiva é controlada por um chopper de comutação por impulso como o da 
Figura 9.16 e a corrente máxima da carga é I m = 450 A a uma tensão de alimentação de 
220 V. A freqüência de operação é / = 275 Hz, o capacitor de comutação é C = 60 pF e o 
indutor de inversão é L m = 20 pH. A indutância da fonte é L s = 8 pH. Determinar o 
tempo de desligamento do circuito e os limites de tensão de saída máxima e mínima. 

9.13 Repetir o Problema 9.12 para o caso em que a indutância da fonte seja desprezível 
(Ls = 0). 

9.14 Uma carga indutiva é controlada pelo chopper da Figura 9.20 e a corrente máxima da carga 
é Im = 350 A a uma tensão de alimentação de V s = 750 V. A freqüência de operação é 
/ = 250 Hz, a capacitância de comutação é C = 15 pF e a indutância de comutação é 
L m = 70 pH. Se a indutância da fonte for L s = 10 pH, determinar o tempo de desligamen¬ 
to do circuito toff, a tensão de saída máxima e mínima e a tensão de saída para um ciclo de 
trabalho de k = 0,5. 

9.15 Repetir o Problema 9.12 para o circuito chopper de pulso ressonante da Figura 9.22 se a 
capacitância de comutação for C = 30 pF e a indutância de comutação for L m = 35 pH. 

9.16 Calcular os valores dos componentes de comutação L m e C para fornecer um tempo de 
desligamento do circuito t 0 ff = 20 ps para o circuito da Figura 9.16. As especificações para 
o circuito são V s = 600 V, I m — 350 A e L s = 6 pH. A corrente máxima através de T 1 não 
pode exceder a 2 I m . 
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9.17 Repetir o Problema 9.16 para o circuito chopper da Figura 9.19, se a corrente máxima do 
diodo Di for limitada a 2 I m . Determinar C e Li. 

9.18 Repetir o Problema 9.16 para o circuito chopper da Figura 9.20, se o pico da corrente de 
inversão ressonante for limitado a I m . 

9.19 Repetir o Problema 9.16 para o circuito da Figura 9.22, se a corrente de inversão ressonan¬ 
te através de T 2 for limitada a 2 I m . 

9.20 Calcular o valor do capacitor de comutação C para fornecer o tempo de desligamento 
íoff = 20 ps para o circuito da Figura 9.20, se V s = 600 V, I m = 350 A e L s = 8 pH. 


Figura P9.20 



9.21 Uma carga altamente indutiva é controlada por um chopper , como mostrado na Figura 
P9.20. A corrente média da carga é 250 A, que tem ondulação de corrente desprezível. É 
utilizado um filtro de entrada LC simples, com L e = 0,4 mH e C e = 5000 pF. Se o chopper 
for operado à freqüência de / = 250 Hz, determinar a corrente harmônica total gerada 
pelo chopper na alimentação para k = 0,5. (Dica: considerar até o sétimo harmônico.) 

9.22 O circuito chopper do Exemplo 9.11 utiliza uma rede snubber RC simples, como mostrado 
na Figura 4.8b, para os tiristores Ti, Ti e T3. Se o dv/dt de todos os tiristores for limitado 
a 200 V/ps e as correntes de descarga forem limitadas a 10% dos seus respectivos valores 
máximos, determinar (a) os valores dos resistores e capacitores snubber e (b) as especi¬ 
ficações de potência dos resistores. Os efeitos das indutâncias da carga e da fonte L s 
podem ser desprezados. 

9.23 A corrente de manutenção do tiristor Ti no chopper da Figura 9.20 é Ih - 200 mA e o 
tempo de atraso de Ti é 1,5 ps. A tensão CC de entrada é 220 V e a indutância da fonte L s 
é desprezível. Ele tem uma carga de L = 10 mH e R = 2 0. Determinar a largura mínima 
te do pulso de gatilho. 

9.24 O chopper buck da Figura 9.29 tem uma tensão CC de entrada de V s = 110 V, tensão média 
da carga V a = 80 V e corrente média da carga I a - 20 A. A freqüência de operação é 
f = 10 kHz. As ondulações de pico a pico são 5% para a tensão sobre a carga, 2,5% para a 
corrente da carga e 10% para o filtro da corrente L e . (a) Determinar os valores de L e , L e 
C e . Utilizar o PSpice (b) para verificar os resultados, plotando a tensão instantânea do 
capacitor vc e a corrente instantânea da carga ii e (c) para calcular os coeficientes de 
Fourier da corrente de entrada i s . Utilizar os parâmetros do modelo SPICE do Exemplo 
9.14. 




Cap. 9 Choppers 


435 


9.25 O chopper boost da Figura 9.12a tem uma tensão CC de entrada V s = 5 V. A resistência 
da carga é R = 100Q. A indutância é L = 150pH e a capacitância de filtro é 
C = 220 pF. A freqüência de operação éf= 20 kHz e o ciclo de trabalho do chopper é 
k = 60%. Utilizar o PSpice para (a) plotar a tensão de saída vc, a corrente de 
entrada i s e a tensão do MOSFET vre (b) para calcular os coeficientes de Fourier da 
corrente de entrada i s . Os parâmetros do modelo SPICE do MOSFET são L = 2U, 
W = .3, VTO - 2.831, KP = 2Q.53U, ÍS - 194E-18, CGSO = 9.027N, 
CG DO = 1.679N. 

9.26 Os parâmetros do circuito chopper comutado por impulso da Figura 9.19 são: tensão de 
alimentação V s = 200 V, capacitor de comutação C = 20 pF, indutância de comutação 
L m = 20 pH, indutância de descarga L\ = 25 pH, resistência de carga R m = 1 D e indutân¬ 
cia da carga L m = 5 mH. Se o tiristor for modelado pelo circuito da Figura 7.19, utilizar o 
PSpice para plotar a tensão do capacitor v c , a corrente do capacitor i c e a corrente da carga 
ii. A freqüência de operação éf - 1 kHz e o tempo de condução do tiristor T\ é de 40%. 
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Capítulo 10 


Inversores Modulados por 
Largura de Pulso 



10.1 INTRODUÇÃO 

Os conversores em CC em CA são conhecidos como inversores. A função de um inversor 
consiste em converter uma tensão de entrada CC em uma tensão de saída CA simétrica 
de amplitude e freqüência desejadas. A tensão de saída pode ser fixa ou variável em uma 
freqüência também fixa ou variável. Uma tensão variável de saída pode ser obtida 
variando-se a amplitude da tensão CC de entrada e mantendo-se o ganho do inversor 
constante. Por outro lado, se a tensão CC de entrada for fixa e não-controlável, uma 
tensão variável de saída pode ser obtida pela variação do ganho do inversor, a qual é 
normalmente realizada pelo controle modulação por largura de pulso (do inglês pulse 
width modulation - PWM) dentro do inversor. O ganho do inversor pode ser definido como 
a relação entre a tensão de saída CA e a tensão de entrada CC. 

As formas de onda da tensão de saída de inversores ideais deveriam ser senoi- 
dais. Entretanto, as formas de onda de inversores práticos são não-senoidais e contêm 
certos harmônicos. Para aplicações de baixa e média potências, tensões de onda qua¬ 
drada ou quase quadrada podem ser aceitáveis; e para aplicações de potência elevada, 
são necessárias formas de onda senoidais com baixa distorção. Com a disponibilidade de 
dispositivos semicondutores de potência de alta velocidade, o conteúdo harmônico da 
tensão de saída pode ser minimizado ou reduzido significativamente pelas técnicas de 
chaveamento. 

Os inversores são amplamente utilizados em aplicações industriais (por exem¬ 
plo, acionamento de máquinas CA em velocidade variável, aquecimento indutivo, fontes 
auxiliares, sistema de energia ininterrupta). A entrada pode ser uma bateria, célula 
combustível, célula solar ou outra fonte CC. As saídas monofásicas típicas são: (1) 120 V 
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a 60 Hz, (2) 220 V a 50 Hz e (3) 115 V a 400 Hz. Para sistemas trifásicos de alta potência, 
as saídas típicas são: (1) 220/380 V a 50 Hz (2) 120/208 V a 60 Hz e (3) 115/200 V 
a 400 Hz. 

Os inversores podem, geralmente, ser classificados em dois tipos: (1) inversores 
monofásicos e (2) inversores trifásicos. Cada tipo pode usar dispositivos com disparo ou 
bloqueio controlados (por exemplo, BJTs, MOSFETs, IGBTs, MCTs, SITs, GTOs) ou tiris- 
tores em comutação forçada, dependendo das aplicações. Esses inversores em geral 
usam sinais de controle PWM para produzir uma tensão CA de saída. Um inversor é 
chamado inversor alimentado por tensão (do inglês voltage-fed inverter - VFI) se a tensão de 
entrada for constante; inversor alimentado por corrente (do inglês current-fed inverter - CFI), 
se a corrente de entrada for mantida constante; e inversor com interligação CC variável , se a 
tensão de saída for controlável. 


10.2 PRINCÍPIO DE OPERAÇÃO 

O princípio dos inversores monofásicos pode ser explicado com o auxílio da Figura 
10.1a. O circuito inversor consiste em dois choppers . Quando somente o transistor Q\ está 
conduzindo por um tempo Tq/ 2, a tensão instantânea sobre a carga vq é V s /2. Se somente 
o transistor Q 2 está conduzindo por um tempo Tq/2, - V s /2 aparece sobre a carga. O 
circuito lógico deve ser projetado tal que Qj e Q 2 não estejam conduzindo simultanea¬ 
mente. A Figura 10.1b mostra as formas de onda para a tensão de saída e as correntes no 
transistor com uma carga resistiva. Esse inversor necessita de uma fonte CC de três 
pontos, e quando um transistor é cortado, sua tensão reversa é V s , em vez de V s /2. Esse 
inversor é conhecido como inversor meia-ponte. 

A tensão eficaz de saída pode ser encontrada a partir de 


Vo - 


2 r To/2 V s 2 
To J 0 4 


M/2 

dt 

J 


Vs 

2 ~ 


A tensão instantânea de saída pode ser expressa na serie de Fourier como 


( 10 . 1 ) 


VQ = 


I 


2Vs 

nn 


sen n(út 


n = 1,3,5, ... 

= 0 para n = 2, 4, ... 


( 10 . 2 ) 


onde 0) = 2k/q é a freqüência da tensão de saída em rad/s. Para n = 1, a Eq. (10.2) dá o 
valor eficaz da componente fundamental como 
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Vi 


2Vs 

V 2 n 


= 0,45V S 


(10.3) 


Figura 10.1 

Inversor 

monofásico 

meia-ponte. 





Para uma carga indutiva, a corrente de carga não pode mudar imediatamen¬ 
te com a tensão de saída. Se Qj for cortado em t = T 2 /2, a corrente de carga conti¬ 
nuará a fluir através de da carga e da metade inferior da fonte CC até que a 

corrente caia a zero. Similarmente, quando Q 2 for cortado em t = Tq, a corrente de 
carga fluirá através de Dj, da carga e da metade superior da fonte CC. Quando o 
diodo Di ou D 2 conduzir, a energia será devolvida à fonte CC, e esses diodos são 
conhecidos como diodos de realimentação. A Figura 10.1c mostra a corrente de carga e 
os intervalos de condução dos dispositivos para uma carga puramente indutiva. 
Pode-se notar que, para uma carga puramente indutiva, um transistor conduz somente 
por Tq/2 (ou 90°). Dependendo do fator de potência da carga, o período de condução de 
um transistor pode variar de 90 a 180°. 

Os transistores podem ser substituídos por GTOs ou tiristores com comutação 
forçada. Se tq é o tempo de comutação de um tiristor, tem de existir um tempo de atraso 
mínimo de tq entre os tiristores que estão sendo bloqueados e o disparo dos próximos 
tiristores que entrarão em condução. De outra forma, resultaria uma condição de curto- 
circuito através dos dois tiristores. Portanto, o tempo máximo de condução de um tiristor 
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seria Tq/2 - t^. Na prática, mesmo os transistores necessitarão de um certo tempo para 
conduzir e cortar. Para uma operação de inversores bem-sucedida, o circuito lógico 
deveria levar isso em consideração. 

Para uma carga RL, a corrente instantânea de carga Íq pode ser encontrada a 

partir de 


to 


2V S 


n = 1 , 3 , 5 , ... 


- T=y^^========= sen (mtit - Q n ) 

nn vR + (ncoL ) 


(10.4) 


em que n — tan 1 (ncoL/R ). Se /qi é a corrente fundamental de carga, a potência de saída 
fundamental (para n = 1) é 


Poi = V\ loi cos 0i = loi R 


2Vi 

<1 n Vk 2 " + (coL) 2 


R 


(10.5) 

(10.5a) 


Nota: Na maioria das aplicações (por exemplo, acionamentos de máquinas 
elétricas), a potência de saída devido à corrente fundamental é geralmente a potência 
útil, e a potência devido às correntes harmônicas é dissipada sob a forma de calor, 
aumentando a temperatura da carga. 


10.3 PARÂMETROS DE PERFORMANCE 

A saída de inversores práticos contém harmônicos e a qualidade de um inversor é 
normalmente avaliada em função dos seguintes parâmetros de performance: 

Fator harmônico do n-ésimo harmônico - HF n . O fator harmônico (do n- 
ésimo harmônico), que é uma medida da contribuição do harmônico individual, é definido 
como 


HF„ - 


V n 


Vi 


( 10 . 6 ) 


onde V\ é o valor eficaz da componente fundamental e V n é o valor eficaz do n-ésimo 
componente harmônico. 
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Distorção harmônica total - TH D. A distorção harmônica total, que é a me¬ 
dida da proximidade da forma entre a forma de onda e sua componente fundamental, é 
definida como 


THD = 


Vi 


I 


vl 


V n = 2,3, 


1/2 


(10.7) 


Fator de distorção - DF. A THD dá o conteúdo harmônico total, mas não 
indica o nível de cada componente harmônica. Se fosse utilizado um filtro na saída dos 
inversores, os harmônicos de mais alta ordem seriam atenuados mais eficientemente. 
Portanto, é importante um conhecimento de ambos, freqüência e amplitude, de cada 
harmônico. O fator de distorção indica a quantia de distorção harmônica que resta em 
uma forma de onda particular, após os harmônicos daquela forma de onda terem sido 
submetidos a uma atenuação de segunda ordem (isto é, divididos por n 2 ). Assim, DF é 
uma medida da eficiência em redução de harmônicos indesejáveis, sem ter de especificar 
os valores de um filtro de carga de segunda ordem, e é definido como 


DF 


1 

oo 

(Vn' 
n 2 

i 

<N 

Ví 

I 



L n = 2, 3, ... 

v J 



1/2 


( 10 . 8 ) 


O fator de distorção de um componente harmônico individual (ou n-ésimo) é definido 
como 


DF/, = -Aí (20.9) 

Vl n 2 

Harmônico de mais baixa ordem - LOH. O harmônico de mais baixa ordem 
é o componente harmônico cuja freqüência está mais próxima da fundamental, e sua 
amplitude é maior ou igual a 3% da componente fundamental. 

Exemplo 10.1 

O inversor monofásico de meia-ponte na Figura 10.1a tem uma carga resistiva de R = 2,40 e a 
tensão CC de entrada é V s = 48 V. Determinar (a) a tensão eficaz de saída na freqüência funda¬ 
mental Vi, (b) a potência de saída P 0/ (c) a corrente máxima e média de cada transistor, (d) a 
máxima tensão de bloqueio inverso Vbr de cada transistor, (e) a distorção harmônica total THD, 
(f) o fator de distorção DF e (g) o fator harmônico e o fator de distorção do harmônico de mais 
baixa ordem. 






Cap. 10 Inversores modulados por largura de pulso 


441 


Solução: V s = 48VeR = 2,4£1 

(a) A partir da Eq. (10.3), V\ = 0,45 x 48 = 21,6 V. 

(b) A partir da Eq. (10.1), V 0 = V s /2 = 48/2 = 24V. A potência de saída, 
Po = Vo/R = 24 Z /2,4 = 240 W. 


(c) A corrente máxima do transistor Ip = 24/2,4 = 10 A. Como cada transistor conduz 
por um ciclo de trabalho de 50%, a corrente média de cada transistor é Id = 0,5 x 10 = 5 A. 

(d) A máxima tensão de bloqueio inverso Vbr = 2 x 24 = 48 V. 

(e) A partir da Eq. (10.3), V\ = 0,45Vs e a tensão harmônica eficaz Vh é 

( \/2 


V h = 





= (Vo 2 - Vi 2 ) 172 = 0,2176V S 


^ n - 3, 5, 7, ... 2 


A partir da Eq. (10.7), THD = (0,2176l/ s )/(0,45V s ) = 48,34%. 

(f) A partir da Eq. (10.2), podemos encontrar V n e então encontrar 


I 

?? = 3,5, ... 


f Vn' 

2 

v" J - 


1/2 


E 3 

o2 


\ 2 í T/_ \2 


L- V 


+ 


V 5 

7 


+ 


Zz 

7 2 


+ 


1/2 


= 0,01712^ 


A partir da Eq. (10.8), DF = 0,01712^/(0,45^) = 3,804%. 

(g) O harmônico de mais baixa ordem é o terceiro, V 3 = V\/3. A partir da Eq. (10.6), 
HF3 = V 3 /V 1 = 1/3 = 33,33% e, a partir da Eq. (10.9), DF 3 = (V 3 /3 2 )/Vi = 1/27 = 3,704%. Como 
V 3 = 33,33%, que é maior que 3%, LOH = V 3 . 


10.4 INVERSORES MONOFÁSICOS EM PONTE 

Um inversor monofásico em ponte é mostrado na Figura 10.2a. Ele consiste de quatro 
choppers. Quando os transistores Qi e Q 2 conduzem simultaneamente, a tensão de en¬ 
trada V s aparece sobre a carga. Se os transistores Q 3 e Q 4 conduzem ao mesmo tempo, a 
tensão sobre a carga é invertida e é - V s . A forma de onda para a tensão de saída é 
mostrada na Figura 10.2b. 

A tensão eficaz de saída pode ser encontrada a partir de 


Vo = 


2 


To/2 


To J () 


v s 2 dt 


1/2 


- Vs 


( 10 . 10 ) 
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A Eq. ( 10 . 2 ) pode se estendida para expressar a tensão instantânea de saída na série de 
Fourier como 


Vo 


I 


A Yi 

nn 


senncút 


( 10 . 11 ) 


n~l, 3,5,... 


e para n = 1, a Eq. (10.11) dá o valor eficaz da componente fundamental como 


4V S 

Vi = = 0,90Vs 

V2 K 


( 10 . 12 ) 


Usando a Eq. (10.4), a corrente instantânea de carga z 0 para uma carga RL torna-se 


10 


I 


4Vc 


n = 1,3, 5, ... 


Vr 2 + (ncoL ) 2 


sen(ncof - 0 n ) 


(10.13) 


onde 0 „ = tan 1 (ncoL/R ). 

Quando os diodos D] e conduzem, a energia é devolvida para a fonte CC, e 
eles são conhecidos como diodos de realimentação. A Figura 10.1c mostra a forma de onda 
da corrente de carga para a carga indutiva. 


Exemplo 10.2 


Repetir o Exemplo 10.1 para o inversor monofásico em ponte da Figura 10.2a. 

Solução: V s = 48VeR = 2,4 0. 

(a) A partir da Eq. (10.12), V\ = 0,90 x 48 = 43,2 V. 

(b) A partir da Eq. (10.10), V 0 = V s - 48 V. A potência de saída, P 0 = V^/R = 48 2 /2,4 

- 960 W. 


(c) A corrente máxima do transistor, l p = 48/2,4 = 20 A. Como cada transistor con¬ 
duz por 50% do ciclo de trabalho, a corrente média de cada transistor é Id = 0,5 x 20 = 10 A. 

(d) A máxima tensão de bloqueio inverso, Vbr = 48 V. 

(e) A partir da Eq. (10.12), V\ = 0,9E S . A tensão harmônica eficaz V n é 


f 


V h = 




Vi 

^ n -3,5,7, ... 2 


1/2 


(Vo 2 - VÒ 1/2 = 0 / 4352V' s 
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(c) Corrente em uma carga altamente indutiva 


Figura 10.2 

Inversor 
monofásico 
em ponte 
completa. 


A partir da Eq. (10.7), THD = 0,4359 V s /(0,9 V s ) = 48,34%. 


(0 




n = 3, 5, 7, ..A 7 


1/2 


0,0342V S 


A partir da Eq. (10.8), DF = 0,03424^/(0,9^) = 3,804%. 

(g) O harmônico de mais baixa ordem é o terceiro, V 3 = V\/3. A partir da Eq. (10.6), 
HF 3 = V 3 /V 1 = 1/3 = 33,33%; e a partir da Eq. (10.9), DF 3 = (V ? /3 2 )/Vi = 1/27 = 3,704%. 

Nota: A máxima tensão de bloqueio inverso de cada transistor e a quantidade da tensão 
de saída para inversores meia-ponte e ponte completa são as mesmas. Entretanto, para inversores 
em ponte completa, a potência de saída é quatro vezes maior e a componente fundamental é duas 
vezes maior que as dos inversores meia-ponte. 


Exemplo 10.3 

O inversor em ponte na Figura 10.2a tem uma carga RLC com R = 10 D, L = 31,5 mH e 
C = 112 pF. A freqüência do inversor /o = 60 Hz e a tensão CC de entrada V s = 220 V. (a) Expresse 
a corrente instantânea de carga na série de Fourier. Calcule (b) a corrente eficaz de carga na 
freqüência fundamental li; (c) o THD da corrente de carga; (d) a potência absorvida pela carga Po 
e a potência fundamental Poi; (e) a corrente média da alimentação CC J s ; e (f) a corrente eficaz e 
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máxima de cada transistor, (g) Desenhe a forma de onda da corrente fundamental de carga e 
mostre o intervalo de condução dos transistores e diodos. Calcule o tempo de condução (h) dos 
transistores e (i) dos diodos. 

Solução: V s = 220 V, /o = 60 Hz, R = 10 Q, L = 31,5 mH, C = 112pF, e co = 2 tt x 60 
= 377 rad/s. A reatância indutiva para a n-é sim a tensão harmônica é 

X L = jlrni x 60 x 31,5 x 1 (T 3 = /ll,87wí2 
A reatância capacitiva para a n-ésima tensão harmônica é 

_ /10 6 = 23,68 

c 2 nn x 60 x 112 n 


A impedância para a n-ésima tensão harmônica é 


\Zn I = [ 10 2 + (ll,87rc - 23,68/n) 2 ] 172 


e o ângulo do fator de potência para a n-ésima tensão harmônica é 


n . -1 H87n ~ 23,68/n . -i 

0 n = tan - - = tan 


( 


1,1 S7n - 


2,368 


(a) A partir da Eq. (8.11), a tensão instantânea de saída pode ser expressa como 
v 0 (t) = 280,1 sen(3 771) + 93,4sen(3 x 3 771) + 56,02 sen(5 x 3 771) 


+ 40,02sen(7 x 3 771) + 31,12sen(9 x 3 771) + ... 


Dividindo a tensão de saída pela impedância de carga e considerando o atraso apropriado devido 
aos ângulos do fator de potência, podemos obter a corrente instantânea de carga como 

i 0 (t) - 18,1 (3 771 + 49,72°) + 3,17sen(3 x 377f - 70,17°) 

+ sen(5 x 3 77t - 79,63°) + 0,5 sen(7 x 3 771 - 82,85°) 

+ 0,3 sen(9 x 377f - 84,52°) + ... 

(b) A máxima corrente fundamental de carga, l m i = 18,1 A. A corrente eficaz de carga 
na freqüência fundamental, Joi = 18,lW2 = 12,8 A. 

(c) Considerando até o nono harmônico, a corrente máxima de carga é 

= (18,1 2 + 3,17 2 + 1,0 2 + 0,5 2 + 0,3 2 ) 1/2 = 18,41 A 
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A corrente eficaz harmônica de carga é 

r 2 ,2J/2 18,41 2 - 18,! 1 


lh = (ln ~ lm\Y 


V2 


2,3789 A 


Usando a Eq. (10.7), a THD da corrente de carga. 


THD = 


/t 2 t 2. x 1/2 

Vm ~ l nü ) 

1 


L V 


18,41 

18,1 


- 1 


1/2 


= 18,59% 


(d) A corrente eficaz de carga 1 0 = lm AÍ1 = 18,41/V2 = 13,02 A e a potência na carga, 
P 0 = 13,02 x 10 = 1695 W. Usando a Eq. (10.5), a potência fundamental de saída é 


Po\ = lol R - 12,8 2 x 10 = 1638 W 


(e) A corrente média de alimentação l s = 1695/220 = 7,7 A. 

(f) A corrente máxima do transistor Ip = l m = 18,41 A. A corrente eficaz máxima per- 
missível de cada transistor. Ir = 7 0 /V 2 = Ip/ 2 = 18,41/2 = 9,2 A. 


(g) A forma de onda para a corrente fundamental de carga, i\ ( t ), é mostrada na Figura 


10.3. 


(h) A partir da Figura 10.3a, o tempo de condução de cada transistor é encontrado 
aproximadamente a partir da coto = 180 - 49,72 = 130,28° ou to = 130,28 x 7c/(180 x 377) 
= 6031 ps 


(i) O tempo de condução de cada diodo é aproximadamente 
td = (180 - 130,28) x ]S(! ^ = 2302 ns 


Notas : 

1. Para calcular os valores exatos dos picos de corrente do tempo de condução dos 
transistores e diodos, a corrente instantânea de carga i 0 (t) deveria ser plotada 
como mostrado na Figura 10.3. O tempo de condução de um transistor tem de 
satisfazer à condição io(t = t 0 ) = 0, e uma plotagem de i 0 (t) por um programa de 
computador dá I p = 21,14 A, to = 5694 ps e t L j = 2639 ps. 

2. Esse exemplo pode ser repetido para avaliar a performance de um inversor com 
cargas R , RL ou RLC com uma mudança apropriada na impedância de carga Zi e 
no ângulo de carga 0 ;í . 
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Figura 10.3 

Formas de onda 
para o Exemplo 
10.3. 


10.5 INVERSORES TRIFÁSSCOS 

Os inversores trifásicos são normalmente utilizados para aplicações de potência elevada. 
Três inversores monofásicos de meia-ponte (ou completa) podem ser conectados em 
paralelo, como mostrado na Figura 10.4a, para formar a configuração de um inversor 
trifásico. Os sinais de comando dos inversores monofásicos devem ser adiantados ou 
atrasados em 120° um em relação ao outro, para se obterem tensões trifásicas (fundamen¬ 
tais) equilibradas. Os enrolamentos primários dos transformadores têm de ser isolados 
uns dos outros, enquanto os enrolamentos secundários podem ser conectados em estrela 
ou em triângulo. O secundário do transformador normalmente é conectado em estrela 
para eliminar harmônicos triplos (n = 3, 6, 9, ...) que aparecem nas tensões de saída, e a 
disposição do circuito é mostrada na Figura 10.4b. Essa disposição necessita de três 
transformadores monofásicos, 12 transistores e 12 diodos. Se as tensões de saída dos 
inversores monofásicos não forem perfeitamente equilibradas em amplitudes e fases, as 
tensões de saída trifásicas serão desequilibradas. 

Uma saída trifásica pode ser obtida a partir de uma configuração com seis 
transistores e seis diodos, como mostrado na Figura 10.5a. Dois tipos de sinais de 
controle podem ser aplicados aos transistores: condução por 180° ou condução por 120°. 

10.5.1 Condução por 180 Graus 

Cada transistor conduz por 180°. Três transistores permanecem conduzindo em qualquer 
instante de tempo. Quando o transistor Q} entra em condução, o terminal a é conectado 
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ao positivo da tensão CC de entrada. Quando o transistor Q 4 entra em condução, o 
terminal a é levado ao negativo da fonte CC. Existem seis modos de operação em um 
ciclo e a duração de cada modo é de 60°. Os transistores são numerados em sua seqüência 
de comando (por exemplo, 123, 234, 345, 456, 561, 612). Os sinais de comando mostrados 
na Figura 10.5b são defasados 60° uns dos outros para se obterem tensões trifásicas 
(fundamentais) equilibradas. 



(a) Esquemático 


Figura 10.4 

Inversor trifásico 
formado por três 
inversores 
monofásicos. 



(b) Diagrama do circuito 
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A carga pode ser conectada em estrela ou em triângulo, como mostrado na 
Figura 10.6. Para uma carga conectada em triângulo, as correntes de fase podem ser 
obtidas diretamente a partir das tensões de linha. Uma vez que as correntes de fase são 
conhecidas, as correntes de linha podem ser determinadas. Para uma carga conectada em 
estrela, as tensões de fase-neutro têm de ser determinadas de modo a encontrar as 
correntes de linha (ou fase). Existem três modos de operação em um semiciclo e os 
circuitos equivalentes são mostrados na Figura 10.7a para uma carga conectada em 
estrela. 
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(a) Conexão em triângulo 

Durante o modo 1, para 



0 < CD t < k/3, 


Re q — R + 


R 

2 


3 R 
2 


. __ Vs 2 V s 

11 Re q 3 R 

hR Vs 

D an — Vcn — — 


Vbn = - UR = 


2V a 

3 


Durante o modo 2, para tc/3 < cd t < 2k/3, 


R 3R 

Req = R + y = -j- 


Vs = 2Vs 
Re q 3 R 


Va n — 12 R — 


2 Yi 

3 


Figura 10.6 
Carga 

conectada em 
triângulo/estrela. 


— Í2 R - 
2 


Vbn — Vcn — 


Vs 

3 
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Figura 10.7 

Circuitos 
equivalentes para 
carga resistiva 
conectada em 
estrela. 


il 


T V c 


a 


c 

b 


R 

V\AA 

R 

v\AA 

R 

VV\A- 


Modo 1 


b R 




✓VV 

n 

+ 

-v s 

c R 

..ÁAA. 

• vVV 

*2 

a R 

- •-vW - 


Modo 2 


(a) Circuitos equivalentes 


a 


R 

VNAA 


R 

-VW- 


R 

VvV- 


Modo 3 



Durante o modo 3, para 2n/3 < (út < n, 


R 


eq 


R 


+ 


R _ 3R 
2 ~ 2 


. __ F s 2V S 
13 Re q 3 R 

isR V s 

Van — Vbn — ' ~ ^ 


Vcn = 


-i 3 R = 


-JVs 

3 


As tensões de fase-neutro são mostradas na Figura 10.7b. A tensão instantânea de linha, 
Vçfo, na Figura 10.5b pode ser expressa em uma série de Fourier, reconhecendo que v a } 7 é 
defasado de n/6 e os harmônicos pares são zero. 
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oo 

Vab = X 
n = 1, 3, 5, 


4V S nn 

- cos — sen n 

nn 6 


í 


co t + 


K 


(10.14) 


v bc e v ca podem ser encontrados a partir da Eq. (10.14), pelo deslocamento de v ab por 120° 
e 240°, respectivamente. 


Vbc = 


I 


4V S nn 

- cos — sen n 

nn 6 


co t 


n 


n = 1,3, 5, ... 


Vca 


I 


W s nn 

-cos — sen n 

nn 6 


n = 1, 3, 5, ... 


CO t 


7n 


(10.15) 


(10.16) 


Podemos notar, a partir das Eqs. (10.14), (10.15) e (10.16), que os harmônicos ímpares 
múltiplos de três (n = 3, 9,15, ...) seriam zero em tensões de linha. 

A tensão eficaz de linha pode ser encontrada a partir de 


Vl = 


2 r 271/3 

■é J Vs d{ cot) 

2n J o 


1/2 


VT 


A partir da Eq. (10.14), a n-ésima componente eficaz da 


T , 4V S nn 
Vln = cos ~T 

V2 77 TC 6 


= 0,8165y s 
tensão de linha e 


(10.17) 


(10.18) 


que, para n = 1, dá a tensão fundamental de linha 


Via 


4V s cos 30° 
^2 n 


= 0,7797P S 


(10.19) 


O valor eficaz da tensão de fase-neutro pode ser encontrado a partir da tensão de linha 
como 



V L 

<3 


V 2 Vs 

-- = 0,4714V S 

3 


( 10 . 20 ) 
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Figura 10.8 

Inversor trifásico 
com carga RL. 



Com cargas resistivas, os diodos em paralelo com os transistores não têm 
função. Se a carga fosse indutiva, a corrente em cada ramo do inversor seria atrasada da 
sua tensão, como mostrado na Figura 10.8. Quando o transistor C^na Figura 10.5a cortar, 
o único caminho para a corrente de linha negativa i a será através de Dj. Assim, o terminal 
a da carga será conectado à fonte CC através de Dj até que a corrente de carga inverta sua 
polaridade em t = t\. Durante o período para 0 < t < t\, o transistor Qj não conduzirá. 
De maneira semelhante, o transistor Q 4 somente começará a conduzir em t = Os 
transistores têm de ser continuamente excitados, já que o tempo de condução dos 
transistores e diodos depende do fator de potência da carga. 

Para uma carga conectada em estrela, a tensão de fase é v an = v a \/^3 com um 
atraso de 30°. Usando a Eq. (10.14), a corrente de linha i a para uma carga RL é dada por 


la. 


X 


n = 1, 3, 5, 


4F, 


V 3 ~nn 3 Ir 2 + (jícúL) 2 


COS 


nn 


sen(ncof - 0 n ) 


(10.21) 


onde 0 n = tan ^(noòL/R). 


Exemplo 10.4 

O inversor trifásico na Figura 10.5a tem uma carga resistiva conectada em estrela de R — 5 D e 
L = 23 mH. A freqüência do inversor é /o = 60 Hz e a tensão CC de entrada é V s = 220 V. (a) 
Expresse a tensão instantânea de linha v a b(t) e a corrente de linha i a (t) em uma série de Fourier. 
Determinar (b) a tensão eficaz de linha VL ; (c) a tensão eficaz de fase Vf, (d) a tensão eficaz de linha 
Vn na freqüência fundamental; (e) a tensão eficaz de fase na freqüência fundamental, Vpi; (f) a 
distorção harmônica total THD; (g) o fator de distorção DF; (h) o fator harmônico e o fator de 
distorção do harmônico de mais baixa ordem; (i) a potência na carga P 0 ; (j) a corrente média no 
transistor Jd; e (k) a corrente eficaz no transistor Ir. 

Solução: F s - 220 V, R = 5 D,/o = 60 Hz e co = 2n x 60 = 377rad/s. 

(a) Usando a Eq. (10.14), a tensão instantânea de linha v a b(t) pode ser escrita como 
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Vab (í) = 242,58 sen(377f + 30°) - 48,52 sen 5(377f + 30°) 

- 34,66 sen 7(377f + 30°) + 22,05 sen ll(377f + 30°) 

+ 18,66 sen 13(377f + 30°) - 14,27sen 17(377f + 30°) + ... 

Zl = yÍR 2 + (naL) 2 / tan" 1 ( moL/R ) = % 2 + (8,67n) 2 / tan" 1 (8,67ra/5) 

Usando a Eq. (10.21), a corrente instantânea de linha (ou fase) é dada por 
iait) = 14 sen(377f - 60°) - 0,64sen(5 x 377f - 83,4°) 

- 0,33 sen(7 x 377f - 85,3°) + 0,13sen(ll x 377£ - 87°) 

+ 0,10sen(13 x 377f - 87,5°) - 0,06sen(17 x 377f - 88°) - ... 

(b) A partir da Eq. (10.17), V L = 0,8165 x 220 = 179,63 V. 

(c) A partir da Eq. (10.20), V p = 0,4714 x 220 = 103,7 V. 

(d) A partir da Eq. (10.19), V U - 0,7797 x 220 = 171,53 V. 

(e) V p i = Vn/^3 = 99,03 V. 

(f) A partir da Eq. (10.17), V u = 0,7797U S 

£ 

n = 5, 7, 11, ... 

A partir da Eq. (10.7), THD = 0,24236U s /(0,7797l/ s ) = 31,08% A tensão harmônica eficaz de 
linha é 

2 ~\l/2 

V Ln ) = 0,00666Vs 

J 

A partir da Eq. (10.8), DF = 0,00666U S /(0,7797V S ) = 0,854%. 

(h) O harmônico de mais baixa ordem é o quinto, Vls = Vli/5. A partir da Eq. (10.6), 
HFs = Vl$/V ii = 1/5 = 20% e, a partir da Eq. (10.9), DF 5 = (V L5 /5 2 )/V L \ = 1/125 = 0,8%. 
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(i) Para cargas conectadas em estrela, a corrente de linha é a mesma que a fase, e a eficaz 

de linha é 

(14 2 + 0,64 2 + 0,33 2 + 0,13 2 + 0,1Q 2 + 0,06 2 ) 1/2 „ A 

II = -^-= 9,91 A 

A potência na carga é Po = 3Ii R = 3 x 9,91 2 x 5 = 1473 W. 

(j) A corrente média de alimentação I s = P 0 / 220 - 1473/220 - 6,7 A e a corrente média 
no transistor Id = 6,7/3= 2,23 A. 

(k) Como a corrente de linha é dividida para dois transistores, o valor eficaz da corrente 
no transistor é Ir = h/^ll = 9,91/V2 = 5,72 A. 

10.5.2 Condução por 120 Graus 

Nesse tipo de controle, cada transistor conduz por 120°. Somente dois transistores estão 
conduzindo em qualquer instante de tempo. Os sinais de comando são mostrados na 
Figura 10.9. A seqüência de condução dos transistores é 61,12, 23, 34, 45, 56, 61. Existem 
três modos de operação em um semiciclo e os circuitos equivalentes para uma carga 
conectada em estrela são mostrados na Figura 10.10a. Durante o modo 1, para 
0 < cot < k/3, os transistores 1 e 6 conduzem. 

_ Vs Vs 

Van — 2 Vb n ~ ~ 7 ^ cn ~~ ^ 

Durante o modo 2, para ti/3 < (út < 2k/3, os transistores 1 e 2 conduzem. 

_ Is. _ n 

Van — 2 ®l }n ~~ ^ ® cn ~ ~~ 2 

Durante o modo 3, para 27t/3 < co t < 3k/3, os transistores 2 e 3 conduzem. 

__ n _ Vs __ 

Van — 0 Vim — ^ ^cn. ~~ ~ 7 



Sinais de 
comando par 
condução poi 
120 °. 


Circuitos 
equivalentes p 
carga resistiva 
conectada em 
estrela. 
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A tensão de linha de a para b é v a b = ^ v an com uma fase adiantada de 30°. Há um atraso 
de tc/6 entre o corte do transistor Qi e a entrada em condução de Q 4 . Desse modo, não 
existe curto-circuito da fonte CC através dos transistores superior e inferior. Em qualquer 
instante, dois terminais da carga são conectados à fonte de alimentação CC e o terceiro 
permanece aberto. O potencial desse terminal aberto dependerá das características da carga 
e seria imprevisível. Como um transistor conduz por 120°, os transistores são menos 
utilizados quando comparados aos de condução por 180° para as mesmas condições de 
carga. 

10.6 CONTROLE DE TENSÃO DE INVERSORES 
MONOFÁSICOS 

Em muitas aplicações industriais, é sempre necessário controlar a tensão de saída de 
inversores (1) para resolver as variações da tensão CC de entrada, (2) para regulação de 
tensão de inversores e (3) para a manutenção da relação tensão/freqüência constante. Há 
várias técnicas para alterar o ganho do inversor. O método mais eficiente de controle do 
ganho (e tensão de saída) consiste em incorporar o controle de modulação por largura de 
pulso (PWM) dentro do inversor. As técnicas comumente utilizadas são: 

1 . modulação por largura de pulso único; 

2 . modulação por largura de pulsos múltiplos; 

3 . modulação por largura de pulsos senoidal; 

4 . modulação por largura de pulsos senoidal modificada; 

5 . controle por deslocamento de fase. 







Cap. 10 Inversores modulados por largura de pulso 


457 


10.6.1 Modulação por Largura de Pulso Único 

No controle através da modulação por largura de pulso único, existe somente um pulso 
por semiciclo e a sua largura é variada para controlar a tensão de saída do inversor. A 
Figura 10.11 mostra a geração dos sinais de comando e a tensão de saída do inversor 
monofásico em ponte completa. Os sinais de comando são gerados por comparação de 
um sinal de referência retangular de amplitude A r , com uma onda portadora triangular 
de amplitude A c . Afreqüência do sinal de referência determina a freqüência fundamental 
da tensão de saída. Pela variação de A r , de 0 até A 0 a largura do pulso, §, pode ser 
variada de 0 até 180°. A relação entre A r e A c é a variável controlada e é definida como 
índice de modulação de amplitude ou simplesmente índice de modulação, que é 


M = 


Ar 

Ac 


A tensão eficaz de saída pode ser encontrada a partir de 


Vo - 


2 j- (71 + 5)/2 
(jc - 8)/2 



1/2 


d (cot) 


= V s 



(10.25) 


(10.26) 




r—-— 

1 Sinal de comando para o transistir 

i i 

TC — Ô n 7t+Ô 71 

2 2 2 2 2 

Sinai de comando para Q 4 

i 

1 

; 2'jc 

i. . 

v 0 

r* — 8 — - 

^ 2jc 

jl-JL jl JL+ 8 JC 

2 2 2 2 2 

3jx 

2 

2 k 


Figura 10.11 

Modulação por 
largura de pulso 
único. 


A série de Fourier da tensão de saída dá 


v 0 (t) = 


oo 



4Vs 


sen 
n K 


n 3 

— sen n o )t 


(10.27) 











458 


Eletrônica de Potência - Circuitos , Dispositivos e Aplicações Cap. 10 


Um programa de computador chamado PROG-5 foi desenvolvido para avaliar 
a performance de modulação de pulso único para inversores monofásicos em ponte 
completa, e esse programa está listado no Apêndice E A Figura 10.12 mostra o perfil de 
harmônicos com a variação do índice de modulação M. O harmônico dominante é o 
terceiro, e o fator de distorção aumenta significativamente a uma baixa tensão de saída. 


10.6.2 Modulação por Largura de Pulsos Múltiplos 

O conteúdo harmônico pode ser reduzido pelo uso de muitos pulsos em cada semici- 
clo da tensão de saída. A geração dos sinais de comando para ligar e desligar os 
transistores, como mostrado na Figura 10.13a, é feita por comparação de um sinal de 
referência com uma onda portadora triangular. A freqüência do sinal de referência 
estabelece a freqüência da saída, f 0 , e a freqüência da portadora, f c , determina o 
número de pulsos por semiciclo, p. O índice de modulação controla a tensão de saída. 
Esse tipo de modulação é também conhecido como modulação por largura de pulso 
uniforme (do inglês uniform pulse-width modulation - UPWM). O número de pulsos por 
semiciclo é encontrado a partir de 


V = 




onde mf = f c /f 0 é definido como a razão da freqüência de modulação. 


(10.28) 


Figura 10.12 

Perfil de 
harmônicos da 
modulação por 
largura de pulso 
único. 
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A variação do índice de modulação M de 0 até 1 varia a largura do pulso de 0 
até n/p e a tensão de saída de 0 até V s . A tensão de saída para inversores monofásicos em 
ponte é mostrada na Figura 10.13b para UPWM. 

Se 8 for a largura de cada pulso, a tensão eficaz de saída poderá ser encontrada 
a partir de 


li 


2 n 


ç (K/p + Ô)/2 
(n/p - 8)/2 



1/2 


d (cot) 


= Vs 



(10.29) 



Figura 10.13 

Modulação por 
largura de pulsos 
múltiplos. 



- cot 


A forma geral de uma série de Fourier para a tensão instantânea de saída é 


v 0 (t) = X senncof (10.30) 

n- 1, 3, 5, ... 

O coeficiente B n na Eq. (10.30) pode ser determinado considerando um par de pulsos 
tal que o pulso positivo de duração 8 começa em cot = a e o negativo de mesma largura 
começa em cot = n + a. Isso é mostrado na Figura 10.13b. Os efeitos de todos os pulsos 
podem ser combinados juntos para se obter a tensão de saída efetiva. 
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Se o pulso positivo do m-esimo par começa em oo t = a m e termina em 
co t = a m + k, o coeficiente de Fourier para um par de pulsos e 


b n = - 


Ot m + Ô 


a 


j* oc m ■ 
J CL m 


2V S n8 

sen — 
nn 2 





r 7C + (Xm Ô 



COSHCOf d((út) 
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f 

cos n 

(út d (cof) 




n + a m 



r 

f 

fp 


( 

8 1 

sen n 

OC m + 

7 

- sen n 

71 + 

C tm + ry 

_ 

\ 

jL 

J 


ç 

J 


(10.31) 


O coeficiente B n da Eq. (10.30) pode ser encontrado somando os efeitos de todos os 
pulsos. 


Bn = 


V 

I 

m — 1 


2Vs nò 

- sen — 

n TC 2 


" 
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( 

5 > 


sen n 

0 tm + 2 

V ) 

- sen n 

71 + dm + ry 


_ 



) 

- 


(10.32) 


Um programa de computador chamado PROG-5 é utilizado para avaliar a 
performance da modulação por pulsos múltiplos, e esse programa está listado no Apên¬ 
dice E A Figura 10.14 mostra o perfil de harmônicos pela variação do índice de modula¬ 
ção para cinco pulsos por semiciclo. A ordem dos harmônicos é a mesma da modulação 
por pulso único. O fator de distorção é reduzido significativamente comparado àquele 
da modulação por pulso único. Entretanto, devido a um maior número de processos de 
corte e condução dos transistores de potência, as perdas por chaveamento aumentarão. 
Com maiores valores de p, as amplitudes dos harmônicos de mais baixa ordem serão 
menores, mas as amplitudes de alguns harmônicos de mais alta ordem aumentarão. 
Entretanto, tais harmônicos de mais alta ordem produzem ondulação desprezível ou 
podem ser facilmente eliminados. 


10.6.3 Modulação por Largura de Pulsos Senoidal 

Em vez de manter a largura de todos os pulsos a mesma, como no caso da modulação de 
pulsos múltiplos, a largura de cada pulso é variada em proporção à amplitude de uma 
onda senoidal, analisada no centro do mesmo pulso. O fator de distorção e os harmôni¬ 
cos de mais baixa ordem são reduzidos significativamente. Os sinais de comando, como 
mostrados na Figura 10.15a, são gerados através da comparação de um sinal de referên¬ 
cia senoidal com uma onda portadora triangular de freqüência f c . Esse tipo de modula¬ 
ção é comumente utilizado em aplicações industriais e abreviado como SPWM (do inglês 
sinusoidal pulse width modulation - que significa SPWM senoidal). A freqüência do sinal de 
referência, f r , determina a freqüência de saída do inversor, f 0 , e sua amplitude máxima 
A r controla o índice de modulação M, que, por sua vez, controla a tensão eficaz de saída 
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V 0 . O número de pulsos por semiciclo depende da freqüência da portadora. Dentro da 
restrição de que dois transistores do mesmo ramo (Qi e Q 4 ) não podem conduzir ao 
mesmo tempo, a tensão instantânea de saída é mostrada na Figura 10.15a. Os mesmos 
sinais de comando podem ser gerados usando onda portadora triangular unidirecional 
como mostrado na Figura 10.15b. 



Figura 10.14 

Perfil de 
harmônicos da 
modulação por 
largura de pulsos 
múltiplos. 


A tensão eficaz de saída pode ser variada pela variação do índice de modulação 
M. Pode-se observar que a área de cada pulso corresponde aproximadamente à área sob 
a senóide entre os pontos médios dos períodos em corte nos sinais de comando. Se 8 m for 
a largura do m-é simo pulso, a Eq. (10.29) poderá ser estendida para se encontrar a tensão 
eficaz de saída como 


Po = Ps 


Sm 

TC 


1/2 


m 


(10.33) 


A Eq. (10.32) pode também ser aplicada para determinar o coeficiente de Fourier da 
tensão de saída como 


B n = 


I 


m = 1 


2Vs 

mi 


n&m 


( x / 

Om 

sen _ 

sen n 

0 lm + 2 

V ) 

\ 

~ 


f 


sen n 


TC + OC m F 


V 


8 m 

T 


para = 1, 3, 5, ... 


(10.34) 
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Figura 10.15 

Modulação por 
largura de pulsos 
senoidal. 



Um programa de computador chamado PROG-6 foi desenvolvido para deter¬ 
minar a largura dos pulsos e avaliar o perfil de harmônicos da modulação senoidal. O 
perfil dos harmônicos é mostrado na Figura 10.16 para cinco pulsos por semiciclo. O 
fator de distorção é significativamente reduzido se comparado àquele da modulação de 
pulsos múltiplos. Esse tipo de modulação elimina todos os harmônicos menores ou 
iguais a 2p - 1. Para p = 5, o harmônico de mais baixa ordem é o nono. 
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Figura 10.16 

Perfil de 
harmônicos da 
modulação por 
largura de pulsos 
senoidal. 


A tensão de saída de um inversor contém harmônicos. O PWM força os 
harmônicos a uma faixa de alta freqüência em torno da freqüência de chaveamento 
f c e seus múltiplos, ou seja, em torno dos harmônicos mp 2m.f, 3mp e assim por 
diante. As freqüências nas quais os harmônicos de tensão ocorrem podem ser relacio¬ 
nadas por 


fn = (jntf ± k)fc (10.35) 

onde o n-ésimo harmônico iguala-se à k-é sima banda lateral de y-ésimo vezes a razão da 
freqüência de modulação mp 

n = jmf ± k 

= 2 jp ± k para j = 1, 2, 3, ... e k = 1, 3, 5, ... (10.36) 

A tensão máxima fundamental de saída para os controles PWM e SPWM pode ser 
encontrada aproximadamente a partir de 

Vtrii = dV s para 0 < d < 1,0 (10.37) 

Para d — 1, a Eq. (10.37) dá o valor máximo da amplitude da tensão de saída fundamen¬ 
tal como V m i( m áx) = V s . Mas, de acordo com a Eq. (10.11), V m i( m áx) poderia ser tão alto 
quanto 4V s /n = 1,2 78V S para uma saída em onda quadrada. A fim de aumentar a tensão 
fundamental de saída, d tem de ser aumentado além de 1,0. A operação além de d = 1,0 
é chamada de sobremodulação. O valor de d, no qual V m i( m áx) iguala-se a l,278y s , é 
dependente do número de pulsos por semi ciclo p e é aproximadamente 3 para p = 7, 
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como mostrado na Figura 10.17. A sobremodulação basicamente conduz a uma operação 
de onda quadrada e soma mais harmônicos quando comparada à operação em uma faixa 
linear (com d < 1,0). A sobremodulação é normalmente evitada em aplicações que re¬ 
queiram baixa distorção (por exemplo, sistemas de energia ininterrupta - SEIs). 


Figura 10.17 

Tensão máxima 
fundamental de 
saída versus 
índice de 
modulação M. 



10.6.4 Modulação por Largura de Pulsos Senoidal Modificada 

A Figura 10.15 indica que as larguras dos pulsos que são mais próximos do valor máximo 
de uma senóide não mudam significativamente com a variação do índice de modulação. 
Isso se deve à característica de uma onda senoidal, e a técnica SPWM pode ser modifi¬ 
cada tal que a onda portadora seja aplicada durante o primeiro e o último intervalos de 
60° por semiciclo (por exemplo, de 0° a 60° e 120° a 180°). Esse tipo de modulação é 
conhecido como MSPWM (do inglês modified sinusoidal pulse width modulation - que 
significa PWM senoidal modificada) e é mostrado na Figura 10.18. A componente funda¬ 
mental é aumentada e suas características harmônicas são melhoradas. Reduz-se o número 
de chaveamento dos dispositivos de potência e também as perdas por chaveamento. 

Um programa de computador chamado PROG-7, que está listado no Apêndice 
F, determina as larguras dos pulsos e avalia a performance da SPWM modificada. O 
perfil de harmônicos é mostrado na Figura 10.19 para cinco pulsos por semiciclo. O 
número de pulsos, q, nos períodos de 60°, é em geral relacionado à razão de freqüência, 
particularmente em inversores trifásicos, por 
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(10.38) 


Figura 10.18 

Modulação por 
largura de pulsos 
senoidal 
modificada. 



índice de modulação, M 


Figura 10.19 

Perfil de 
harmônicos da 
modulação por 
largura de pulsos 
senoidal 
modificada. 


10.6.5 Controle por Deslocamento de Fase 

O controle de tensão pode ser obtido usando inversores múltiplos e somando as tensões de 
saída dos inversores individuais. Um inversor monofásico em ponte completa da Figura 10.2a 
pode ser percebido como a adição de dois inversores de meia-ponte da Figura 10.1a. Um 
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defasamento de 180° produz uma tensão de saída, como mostrado na Figura 10.20c, 
enquanto um ângulo de atraso (ou deslocamento) (3 produz uma saída, como mostrado na 
Figura 10.20e. 

A tensão eficaz de saída é 


Vo = 



(10.39) 


Figura 10.20 

Controle por 
deslocamento. 
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A tensão instantânea de saída é 


Vab — Vao ~ Vbo — 


I 


2V S 

nn 


[senncoí - sen n(cof - p)] (10.40) 


« = 1 , 3 , 5 ,... 


Como sen A - senB = 2 sen [(A - B)/2] cos [(A + B)/2], a Eq. (10.40) pode ser simpli¬ 
ficada para 


oo 

Vab = X 
n - 1 , 3 , 5 , 


414 


nn 


sen 


^P 

T 


cos n 


(út - t 1 


(10.41) 


O valor eficaz da tensão fundamental de saída é 

414 P 

Vl = sen | (10.42) 

A Eq. (10.42) indica que a tensão de saída pode ser variada pela alteração do ângulo de 
atraso. Esse tipo de controle é especialmente útil para aplicações de alta potência, requeren¬ 
do um grande número de transistores em paralelo. 


10.7 CONTROLE DE TENSÃO DE INVERSORES TRIFÁSICOS 

Um inversor trifásico pode ser considerado como três inversores monofásicos e a saída 
de cada inversor monofásico é defasada em 120°. As técnicas de controle de tensão, 
discutidas na Seção 10.6, são aplicáveis em inversores trifásicos. Como exemplo, as 
gerações de sinais de comando com modulação por largura de pulsos senoidal são 
mostradas na Figura 10.21. Existem três ondas senoidais de referência, cada uma defasa¬ 
da em 120°. Uma onda portadora é comparada com o sinal de referência correspondente 
a uma fase, para gerar os sinais de comando para aquela fase. A tensão de saída, como 
mostrado na Figura 10.21, é gerada eliminando-se a condição de que dois dispositivos de 
chaveamento, em um mesmo ramo, não podem conduzir ao mesmo tempo. 

Exemplo 10.5 

Um inversor monofásico em ponte completa controla a potência em uma carga resistiva. O valor 
nominal da tensão CC de entrada éV s - 220 V, sendo utilizada uma modulação por largura de 
pulsos uniformes com cinco pulsos por semi ciclo. Para o controle necessário, a largura de cada 
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pulso é 30°. (a) Determinar a tensão eficaz na carga, (b) Se a fonte CC aumentar 10%, determinar a 
largura do pulso para manter a mesma potência na carga. Se a largura máxima possível do pulso 
for 35°, determinar o limite mínimo permissível da fonte CC de entrada. 


Figura 10.21 

Modulação por 
largura de pulsos 
senoidal para 
inversor trifásico. 


Solução: (a) F s = 220 V,p = 5 e5 = 30”. A partir da Eq. (1029), V 0 = 220 a/5“x 30/180 = 200,8 V. 

(b) V s = 1,1 x 220 = 242 V. Usando a Eq. (10.29), 242 V55/180 = 200,8, que dá o valor 
necessário da largura de pulso, 8 = 24,75°. 

Para manter a tensão de saída em 200,8 V com uma largura máxima possível do pulso de 
8 = 35°, a tensão de entrada pode ser encontrada a partir de 200,8 = V s V5 x 35/180, e isso dá a tensão 
mínima permissível de entrada, V s = 203,64 V. 

10.8 TÉCNICAS AVANÇADAS DE MODULAÇÃO 

A SPWM, que é mais comumente utilizada, apresenta empecilhos (por exemplo, tensão 
fundamental de saída baixa). As outras técnicas que oferecem performances melhoradas 
são: 

1. modulação trapezoidal; 

2. modulação escada; 

3. modulação degrau; 

4. modulação por injeção de harmônicos; 

5. modulação delta. 

Por questões de simplicidade, mostraremos a tensão de saída, v ao , para um inversor 
meia-ponte. Para um inversor em ponte completa, v 0 = v ao - V} X1 , onde V[ 10 é o inverso de 

v ao- 
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Modulação trapezoidal. Os sinais de comando são gerados por comparação 
de uma onda portadora triangular com uma onda modulante trapezoidal, como mostra¬ 
do na Figura 10.22. A onda trapezoidal pode ser obtida a partir de uma onda triangular 
pela limitação de sua amplitude em ± A r , que está relacionado ao valor máximo A r (máx) 
por 


A r — oA r ( máx) 

onde a é chamad o fator triangular , porque a forma de onda se torna uma onda triangular 
quando a = 1. O índice de modulação M é 

M = ~ = gA l maX) para 0 < M < 1 (10.43) 

A c A c 

O ângulo da porção plana da onda trapezoidal é dado por 

2<|> = (1 - o) k (10.44) 

Para valores fixos de A r ( m á X ) e A a M, que varia com a tensão de saída, pode ser alterado 
pela mudança do fator triangular. Esse tipo de modulação aumenta a máxima tensão 
fundamental de saída até a 1,05V S , mas a saída contém harmônicos de mais baixa ordem. 



Figura 10.22 

Modulação 

trapezoidal. 


(b) Tensão de saída 
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Modulação escada. O sinal modulante é uma onda escada, como mostrado 
na Figura 10.23. A escada não é uma amostra aproximada de uma onda senoidal. Os 
níveis dos patamares são calculados para eliminar harmônicos específicos. A razão das 
freqüências de modulação ra/e o número de degraus são escolhidos para obter a qualida¬ 
de desejada da tensão de saída. Esse é um PWM otimizado e não é recomendado para 
menos que 15 pulsos em um ciclo. Foi mostrado que, para tensão fundamental de saída 
elevada e baixo fator de distorção, o número ótimo de pulsos em um ciclo é 15 para dois 
níveis, 21 para três níveis e 27 para quatro níveis. Esse tipo de controle fornece alta 
qualidade da tensão de saída com um valor fundamental de até 0,94\7 S . 

Modulação degrau. O sinal modulante é uma onda degrau, como mostrado 
na Figura 10.24. A onda degrau não é uma amostra aproximada da senóide. E dividida 
em intervalos específicos, por exemplo 20°, e cada intervalo é controlado individual¬ 
mente para controlar a amplitude da componente fundamental e para eliminar harmôni¬ 
cos específicos. Esse tipo de controle dá baixa distorção, mas uma amplitude fundamen¬ 
tal mais alta, se comparada àquela do controle PWM normal. 


Figura 10.23 

Modulação 

escada. 




Modulação por injeção de harmônicos. O sinal modulante é gerado pela 
injeção de harmônicos selecionados para a onda senoidal. Isso resulta em uma forma de 
onda de topo plano e reduz a quantia da sobremodulação. Ela fornece uma amplitude 
fundamental mais alta e baixa distorção da tensão de saída. O sinal modulante é geral¬ 
mente composto de 


v r = 11,5 sen cot + 0,27 sen3co t - 0,029 sen 9cof 
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Figura 10.24 

Modulação 

degrau. 


O sinal modulante com injeção do terceiro e nono harmônicos é mostrado na Figura 
10.25. Deve-se notar que a injeção dos harmônicos de terceira ordem não afetará a 
qualidade da tensão de saída, porque a saída de um inversor trifásico não contém 
harmônicos ímpares múltiplos de três. Se apenas o terceiro harmônico for injetado, v r 
será dada por 


v r = 1,15 sen cof + 0,19 sen 3(út 



Figura 10.25 

Modulação 
por injeção de 
harmônicos 
selecionados. 
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O sinal modulante pode ser gerado a partir de 27t/3 segmentos de uma senóide, 
como mostrado na Figura 10.26. Isso é o mesmo que injetar harmônicos de terceira 
ordem em uma onda senoidal. A tensão de linha é PWM senoidal, e a amplitude da 
componente fundamental é, aproximadamente, 15% maior que aquela de um PWM 
senoidal normal. Como cada ramo permanece desligado por um terço do período, o 
aquecimento dos dispositivos de chaveamento é reduzido. 


Figura 10.26 

Modulação por 
injeção de 
harmônicos. 
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Modulação delta. Na modulação delta, uma onda triangular oscila dentro 
de uma janela definida AV, acima e abaixo da senóide de referência v r . A função de 
chaveamento do inversor, que é idêntica à tensão de saída v 0 , é gerada a partir dos 
vértices de onda triangular v c como mostrado na Figura 10.27. Ela é conhecida também 
como modulação histerese . Se a freqüência da onda modulante for mudada mantendo-se a 
inclinação da onda triangular constante, o número e as larguras dos pulsos da onda 
modulada mudarão. 

A tensão fundamental de saída pode ser de até 1V S e é dependente do máximo 
da amplitude A r e freqüência/ r da tensão de referência. A modulação delta pode controlar 
a relação tensão/freqüência, que é uma característica desejável no controle de máquinas 
CA. 
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Figura 10.27 
Modulação delta. 
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10.9 REDUÇÃO DE HARMÔNICOS 

A Eq. (10.41) indica que o n-ésimo harmônico pode ser eliminado por uma escolha 
apropriada do ângulo de deslocamento, p, se 


P 

2 


ou 


p = (10.45) 

e o terceiro harmônico será eliminado se p = 360/3 = 120°. Um par de harmônicos 
indesejáveis na saída de inversores monofásicos pode ser eliminado pela introdução de 
um par de recortes bipolares de tensão simetricamente colocados, como mostrado na 
Figura 10.28. 

A série de Fourier da tensão de saída pode ser expressa como 


I 

n = 1, 3, 5, 


B n sen n cot 


Vo = 


(10.46) 
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onde 


Bn — 


4V, 


n 


n 


ç ai r CX2 r 7t/2 

senncüt d((út) - J senncof d(coí) + I senncoí d(a)f) 

J 0 


• oc 2 
«i 


71/2 

«2 


4Vs 1 - 2 cos noci + 2 cos n ai 


n 


(10.47) 


A Eq. (10.47) pode ser estendida para m recortes por quarto de onda: 


4V S 

B n = - (1 - 2cosnoq + 2cosnoc2 - 2 cosh<X 3 + 2 cos na 4 = ...) (10.48) 

ttTl 

O terceiro e o quinto harmônicos seriam eliminados se B 3 = £>5 = 0 e a Eq. (10.47) dá as 
equações necessárias para serem resolvidas: 


1-2 cos 3oq + 2 cos 3ot2 = 0 ou 
1-2 cos 5ai + 2 cos 5 oc 2 = 0 ou 


(X 2 = | cos a (cos 3<xi - 0,5) 
oq = | cos -1 (cos 5 a 2 + 0,5) 


Figura 10.28 

Tensão de saída 
com dois recortes 
bipolares por 
meia-onda. 



cot 


Essas equações podem ser resolvidas iterativamente pela suposição inicial de que 
oq = 0 e repetindo-se os cálculos para oq e « 2 - O resultado é oq = 23,62° e oq = 33,3°. 

Com recortes unipolares de tensão, como mostrado na Figura 10.29, o coeficien¬ 
te B n é dado por 


4Vs 1 

ç CXi 

çTí/2 

Bn = - 

5 sen n cot d((út) + 

sen n cot d(Oòt) 

n 

j 0 

3 CXl 
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4V S 1 - cos nai + cos noc 2 
7i n 

O terceiro e o quinto harmônicos seriam eliminados se 


(10.49) 


1 - cos3ai + cos3(X2 = 0 
1 - cos Sai + cos5a2 = 0 

Resolvendo essas equações por iterações, obtemos oq = 17,83° e «2 = 37,97°. 



Figura 10.29 

Tensão unipolar 
de saída com 
dois recortes 
por semiciclo. 


As técnicas de modulação por largura de pulsos senoidal modificada podem 
ser aplicadas para gerar os recortes que eliminariam certos harmônicos efetivamente na 
tensão de saída, como mostrado na Figura 10.30. 



cot 


Figura 10.30 

Tensão de saída 
para modulação 
por largura de 
pulsos senoidal 
modificada. 


As tensões de saída de dois ou mais inversores podem ser conectadas em série 
através de um transformador para reduzir ou eliminar determinados harmônicos inde¬ 
sejáveis. O arranjo para combinar duas tensões de saída de inversores é mostrado na 
Figura 10.31a. As formas de onda para a saída de cada inversor e a tensão de saída 
resultante são mostradas na Figura 10.31b. O segundo inversor é defasado de n/3. 
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Exemplo 10.6 

Um inversor monofásico de onda completa usa múltiplos recortes para dar a tensão bipolar, como 
mostrado na Figura 10.28, e é utilizado para eliminar o quinto, o sétimo, o décimo primeiro e o 
décimo terceiro harmônicos da onda de saída. Determinar o número de recortes e seus ângulos. 

Solução: Para eliminação do quinto, sétimo, décimo primeiro e décimo terceiro harmô¬ 
nicos, As = Á7 = Au = Ai 3 = 0; ou seja, m - 4. Quatro recortes por quarto de ciclo seriam neces¬ 
sários. A Eq. (10.48) dá o seguinte conjunto de equações não-lineares e simultâneas para resolver 
os ângulos. 


1-2 cos 5ai + 2 cos 5oc2 - 2 cos 5 oí 3 + 2 cos 5 oí4 = 0 

1-2 cos 7oci + 2 cos 7<i2 - 2 cos 7ex3 + 2 cos 704 = 0 

1-2 cos liai + 2 cos 11 oí 2 - 2 cos lias + 2 cos II 04 = 0 

1 - 2cosl3ai + 2 cos13oc2 - 2 cos 13oc3 + 2 cos 13o4 = 0 

A solução dessas equações por iteração dá 

ai = 10,55° 0C2 = 16,09° 0C3 = 30,91° 04 = 32,87° 

Nota: Nem sempre é necessário eliminar terceiros harmônicos (e múltiplos ímpares de 
três), pois normalmente eles não estão presentes em conexões trifásicas. Portanto, em inversores 
trifásicos, é preferível eliminar o quinto, o sétimo e o décimo primeiro harmônicos das tensões de 
saída, tal que o harmônico de mais baixa ordem seja o décimo terceiro. 


10.10 INVERSORES TIRISTORIZADOS DE COMUTAÇÃO 
FORÇADA 

Embora transistores ou outros dispositivos possam ser empregados como dispositivos 
de chaveamento para inversores, eles são utilizados na maioria das vezes em aplicações 
de baixa e média potências. Transistores, GTOs e IGBTs estão se tornando mais competi¬ 
tivos e assumindo o lugar dos tiristores. Para aplicações com elevadas tensão e corrente, 
é necessário conectá-los em combinação série e/ou paralelo; e isso resulta em uma maior 
complexidade dos circuitos. Tiristores de chaveamento rápido, disponíveis em especi¬ 
ficações de tensão e corrente elevadas, são mais apropriados para aplicações de alta 
potência. Entretanto, tiristores necessitam de circuitos extras de comutação para desligá- 
los e as várias técnicas para comutação dos tiristores são discutidas no Capítulo 7. Nos 
estágios iniciais da eletrônica de potência, muitos circuitos de comutação de tiristores 
para inversores foram desenvolvidos. Dois tipos de circuitos de comutação comumente 
utilizados em aplicações de inversores são: 


1. inversores com comutação auxiliar; 
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2. inversores com comutação complementar. 

10.10.1 Inversores com Comutação Auxiliar 

Um inversor monofásico tiristorizado em ponte completa usando comutação auxiliar 
é mostrado na Figura 10.32a. Um circuito de comutação é compartilhado por dois 
tiristores. Supor que o tiristor T\ esteja conduzindo e fornecendo a corrente máxima 
da carga, Z m ; e o capacitor C m esteja carregado com V 0/ com a polaridade mostrada. As 
formas de onda para a tensão e corrente no capacitor são mostradas na Figura 10.32b. 
O processo de comutação é similar àquele do circuito de pulso ressonante na Figura 
7.13a. O processo de comutação de um tiristor pode ser dividido em quatro modos. 

Modo 1. Esse modo começa quando o tiristor Tu é disparado para bloquear 
o tiristor T\ que estava conduzindo. O disparo de Tu causa a circulação de corrente 
ressonante através do capacitor e força a corrente de Ti a cair. Esta pode ser considerada 
como uma corrente reversa através do circuito formado por L m , C m , Ti e Tu. Esse modo 
termina quando a corrente direta de Ti cai a zero e a corrente no capacitor aumenta para 
a corrente de carga I m em t = t\. 


Figura 10.32 

Inversor 
monofásico com 
comutação 
auxiliar. 



(a) Circuito 



(b) Formas de onda 
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Modo 2. Esse modo começa quando o diodo Di inicia sua condução e a 
oscilação ressonante continua através de L m , C m , Di e Tu e termina quando a corrente do 
capacitor cai de volta à corrente de carga em t = ti e o diodo Di pára de conduzir. 

Modo 3. Esse modo começa quando Di pára de conduzir. O capacitor recar¬ 
rega através da carga com uma corrente aproximadamente constante, l m , e termina 
quando a tensão no capacitor se torna igual à tensão CC de alimentação V s em t = 1 3 e 
tende a sobrecarregar devido à energia armazenada no indutor L m . 


Modo 4. Esse modo começa quando a tensão no capacitor tende a ser maior 
que V s e quando D 4 está diretamente polarizado. A energia armazenada no indutor L m é 
transferida para o capacitor, causando a sobrecarga em relação à tensão de alimentação 
Esse modo termina quando a corrente do capacitor cai de novo a zero e a tensão do 
capacitor é invertida em relação à polaridade original. O capacitor está agora pronto para 
desligar T 4 , se T 44 for disparado. 

Esse inversor é conhecido como inversor McMurmy. A operação do circuito é 
similar àquela da Figura 7.13a. As Eqs. (7.24) a (7.32) para o tempo disponível de 
comutação e as condições de projetos são aplicáveis para esse circuito inversor. A partir 
da Eq. (7.24), o tempo de comutação disponível ou tempo de polarização reversa é 


onde 


f 


foff — VL//z c 


m 


71-2 sen 


-1 1 


X 


(10.50) 


x = 


Vo 

lm 



(10.51) 


Vo — Vs + lm 



(10.52) 


Em um inversor, a corrente de carga varia como uma função do tempo e o 
circuito de comutação deveria ser projetado para a corrente máxima da carga. A tensão 
no capacitor, V 0/ que depende da corrente de carga no instante de comutação, aumenta 
as especificações de corrente e tensão dos dispositivos e componentes. Pela conexão de 
diodos, o excesso de energia pode ser devolvido para a fonte CC, como mostrado na 
Figura 10.32a pelas linhas pontilhadas. Uma parte da energia seria dissipada no resistor R, 
que pode ser substituído por um enrolamento de realimentação discutido na Seção 3.5. 
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10.10.2 Inversores com Comutação Complementar 

Se dois indutores são mutuamente acoplados, o disparo de um tiristor desliga o outro no 
mesmo ramo. Esse tipo de comutação é conhecido como comutação complementar. Esse 
princípio pode ser aplicado para circuitos inversores com comutação forçada, e a Figura 
10.33a mostra um ramo de um inversor monofásico em ponte completa. Esse circuito 
também é conhecido como inversor McMurray-Bedford. A operação do circuito pode ser 
dividida em três modos e os circuitos equivalentes para os modos são mostrados na 
Figura 10.33b. As formas de onda para as tensões e correntes são mostradas na Figura 
10.33c sob suposição de que a corrente de carga permanece constante durante o período 
de comutação. Nas análises seguintes, redefiniremos a origem de tempo, t - 0, no início 
de cada modo. 


Figura 10.33 

Comutação 

complementar. 


A 



(a) Circuito 



Modo 1 


i. 



, = C(t) 


Modo 3 


(b) Circuitos equivalentes 
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Modo 1 . Esse modo começa quando T 2 é disparado para desligar T\ que 
estava conduzindo. O circuito equivalente é mostrado na Figura 10.33b. No início desse 
modo, o capacitor Ci está carregado com V s . Ci foi previamente descarregado por T i e 
não tem tensão. A tensão sobre L 2 é vli = Vs e a corrente através de L 2 induz uma tensão 
de vli = V s sobre Li. Uma tensão reversa de v a k = Vs — via - vil = - V s é aplicada 
sobre Ti e a corrente direta de Ti é forçada a zero; z '71 cai a zero e Z77 aumenta para o nível 
da corrente instantânea da carga, ij 2 = Im . 

Supondo que Ci = C 2 = C m e fechando a malha ao redor de C\, C 2 e da fonte 
CC, as correntes nos capacitores são descritas por 

j Íci dt + Vci(t = 0) - -~r J i C 2 dt + Vc2(t = 0) = Vs (10.53) 

t-m Cm 

Como v c \ (t = 0) = 0 e v& (t - 0) = U s , a Eq. (10.53) dá 


icl — C2 


(10.54) 


Usando a lei de Kirchhoff das correntes no nó B, 

Im ~ icl + h ~ icl = 0 OU Im + h = icl + kl = 2i c l 


OU 


icl = icl = 


Im + h 

". 2 . 


(10.55) 


Supondo que L\ = L 2 = L m e completando a malha formada por L 2 , T 2 e C 2 , obtém-se 

^7 + A J - ü c2(f = 0) = 0 (10.56) 

ítí Cm 

com condições iniciais ii(t = 0) = I m e iz C 2 (f = 0) = U s . A solução da Eq. (10.56) com as 
condições iniciais dá 


h(t) = 2 Im cos co t + 


U s 



sencof - Im 


(10.57) 


onde 
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CO 


^ 2 Lm Cm 


(10.58) 


A tensão sobre o indutor L^, 


dh / Ctn 

VLl(t) = vu(t) = Vc2(t) = L m — = V s cos co t - 2 Im V oA" sen cot 

£ 2Cm 


(10.59) 


A tensão de polarização reversa sobre T\é 


Vak (t) = Vs ~ 2vl2 = - 2Vs COS co t + 41, 


m 


L 


m 


2 C m 


sen co t 


(10.60) 


O tempo (ou circuito) disponível para comutação pode ser determinado a partir da 
condição v a k ( t = t Q ff) = 0 na Eq. (10.60), que após a simplificação dá 


íoff — ^2L W C 


m 


cos 




2(1 + X a ) 


2x1/2 


tan 1 x 


(10.61) 


onde 


x 



(10.62) 


O tempo de comutação do circuito é dependente da corrente de carga l m e será máximo 
quando l m — 0. O valor máximo de t Q ff é 


íoff(máx) — 


K 

3 


V2L m C 


m 


(10.63) 


Esse modo termina quando a tensão no capacitor C 2 se toma zero e v C 2 (t) tende a carregar 
em sentido oposto. O tempo de duração para esse modo pode ser encontrado a partir das 
condições V 12 (t = t\ m ) = v C 2 (t = í\ m ) = 0, que também é a condição para a corrente 
máxima do tiristor. A partir da Eq. (10.59) 


Vs COS (útlm 


2 lm 



sen (ohm 


= 0 


ou 
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trn — t\m — ^2Lm Cm tan (10.64) 

X 

A corrente no tiristor ij 2 torna-se máxima em t = t m = t\ m e no fim desse modo 

ÍT2 = h(t = tlm) = h = Ip (10.65) 


Modo 2. Esse modo começa quando o diodo Di inicia sua condução. O 
circuito equivalente é mostrado na Figura 10.33b. A energia armazenada no indutor L 2 é 
dissipada no circuito formado por T 2 , D 2 e L 2 . A corrente de carga ÍL(t)(= Im ) também 
circula através do diodo D 2 . Se Vd for a queda de tensão direta do diodo D 2 e tiristor T 2 , 
a corrente instantânea, h(t), para o modo 2 será dada por 

L m ~ + Vd = 0 (10.66) 


Com condição inicial i 2 (t = 0) = Ip, a solução da Eq. (10.66) é 

i2(t) = Ip- ~ f (10.67) 

Lm 

Esse modo termina quando Í2(0 cai a zero e o tiristor T 2 é desligado devido à autocomu- 
tação. A duração desse modo é aproximadamente 


Í2m — 


Ip Lm 


( 10 . 68 ) 


Modo 3. Esse modo começa quando T 2 é desligado. O circuito equivalente é 
mostrado na Figura 10.33b. O diodo D 2 continua a conduzir a corrente de carga até que 
esta caia a zero. A tensão de polarização reversa para T 2 é fornecida pela queda de tensão 
direta do diodo D 2 . 

Exemplo 10.7 

O inversor monofásico complementar na Figura 10.33a tem Lj = L 2 - L m = 30 jaH, C m = 50 jxF e 
a máxima corrente de carga é l m = 175 A. A tensão CC de entrada é V s = 220 V e a freqüência do 
inversor é f 0 = 60 Hz. A queda de tensão do circuito formado pelo tiristor T 2 e diodo D 2 é, 
aproximadamente, Vd - 2 V. Determinar (a) o tempo de comutação do circuito t Q ff; (b) o tempo 
máximo de comutação do circuito £ 0 ff(máx) se I m = 0; (c) a máxima corrente dos tiristores l p ; (d) a 
duração do processo de comutação, t c = hm + t 2m ; e (e) a energia armazenada no indutor L 2 no 
fim do modo 1. 
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Solução: = 220 V, L m = 30 pH, C m = 50 pF e l m = 175 A. 

(a) A partir da Eq. (10.62), x = (175/220) VTx~30/50 = 0,8714 A partir da Eq. (10.61), 


t off = V2 x 30 X 50 x 


-1 


cos '---«.- tan 1 (0,8714) 

2(1 + 0,8714 2 ) 1/2 


25,6 ps 


(b) A partir da Eq. (10.63), í 0 ff(máx) = (n/3) V2 x 30 x 50 = 57,36 ps. 

(c) A partir da Eq. (10.64), o tempo para a corrente máxima é 

tm =: t\m = V2 x 30 x 50 tan q 8714 = 


to 


10 " 


a/ 2 x 30 x 50 


= 18,257 rad/s 


A partir das Eqs. (10.57) e (10.65), a corrente máxima do tiristor é 


I p = 2 x 175 cos(l,8257 x 0,4678) + 220 *\[l x ^ sen(l,8257 x 0,4678) 


50 


30 


-175 = 357,76 A 

(d) A partir da Eq. (10.68), tim = 175 x 30 ps/2 = 2625 ps e o tempo de comutação é 

t c = t\ m + t 2 m = 46,78 + 2625 = 2671,78ps 

(e) No fim do modo 1, a energia armazenada no indutor L 2 é 

W = 0,5L m Ip = 0,5 x 30 x 10' 6 x 357,76 2 = 1,92 J 

Nota: É necessário um tempo relativamente longo para dissipar a energia armazenada e 
reduzir a eficiência e a freqüência de saída do inversor. Devido a essa dissipação de energia nos 
dispositivos de potência, poderia haver um problema térmico. Essa energia armazenada pode ser 
devolvida para a fonte através da conexão de um transformador e diodos de realimentação, como 
mostrado na Figura 10.34. 


Exemplo 10.8 

Se a relação de espiras do transformador de realimentação na Figura 10.34 for N 1 /N 2 - a- 0,1, deter¬ 
minar (a) a duração do processo de comutação, t c = fim + hm) (b) a energia armazenada no 
indutor L 2 no fim do modo 1; e (c) a corrente máxima do tiristor l p . 

Solução: V s = 220 V, Li = L 2 = L m = 30 pH, C = 50 pF e l m = 175 A. A partir da Eq. 

(8.62). 
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x 


175 

220 


v 


2 x 30 
50 


= 0,8714 


co = ======= = 18,257 rad/s 

V2 x 30 x 50 

(a) O intervalo de comutação pode ser dividido em dois modos. Na análise a seguir, 
redefiniremos a origem do tempo, t = 0, no início de cada modo. O circuito equivalente para o 
modo 1 é mostrado na Figura 10.35a, que é o mesmo que aquele da Figura 10.33a. Se v\ e V2 são as 
tensões primária e secundária do transformador de realimentação, respectivamente, D 2 e Dn 
conduziriam se 


V 2 < V s ou vi < aV s 


v\ - a V 2 

onde a é a relação de espiras do transformador e a < 1. Para D 2 e Dn conduzirem, 

V\ = VL\ = VL 2 = - aV s 

A duração do modo 1 pode ser encontrada a partir da Eq. (10.59): 


(10.69) 


(10.70) 


VL2(t = fim) = Vs COSCOflm 


2 Irn 



sen cofim 


-aV s 



Figura 10.34 

Comutação 
complementar 
com enrolamentos 
de realimentação. 


e resolvendo para t\ m tem-se 


fim 


^2 L m Cm 


-1 


a _i 1 

sen x —- —2 7T72 + tan 

(1 + x L y /L x 


= 50,91 ps 


(10.71) 


Esse modo termina quando D 2 e Dn conduzem. No fim do modo 1, a Eq. (10.57) dá a 
corrente no tiristor T 2 : 
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ÍT2 = h(t = hm) = h 


(10.72) 


Figura 10.35 

Circuitos 
equivalentes e 
formas de onda 
para o Exemplo 
10 . 8 . 




(a) Circuitos equivalentes 



A partir das Eqs. (10.57) e (10.72), 


h = 2 x 175 cos(l,8257 x 0,5091) + 220 



sen(l,8257 x 0,5091) 


- 175 - 356,24 A 


A tensão no capacitor C 2 


Vdz = VL2 = -aVs 

- -0,1 x 220 = -22V 


A tensão no capacitor C\ 


(10.73) 


Vcl = Vs ~ Vc2 = (1 + 


(10.74) 
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= 1,1 x 220 = 242 V 

O modo 2 começa quando D 2 e D n conduzem e a tensão do indutor L 2 é 
grampeada em - aV s . O circuito equivalente é mostrado na Figura 10.35b. 


dÍ2 

vil = L m = -av 2 = -aV s 
at 


(10.75) 


com as condições iniciais i 2 (t = 0) = h e a solução da Eq. (10.75), tem-se 


aV s 

12 (t) = t 

Lm 


(10.76) 


O modo 2 termina quando i 2 (t) toma-se zero em t = t 2m e 


t 2m — 


Lm ll 

~ãv7 


= 30 x 10~ 6 x 


356,2 4 
0,1 x 220 


= 485,78 jus 


(10.77) 


O tempo de comutação é 


tc = hm + t 2m = 50,91 + 485,79 - 536,7 ps 

(b) No fim do modo 1, a energia armazenada no indutor L 2 é 

W = 0,5L m /i 2 = 0,5 x 30 x 10“ 6 x 356,24 2 = 1,904 J 

(c) A partir da Eq. (10.64), t m = 46,78 ps e, a partir da Eq. (10.57), I p = 357,76A. 

Nota: A energia armazenada é devolvida para alimentação. O tempo de comu¬ 
tação pode ser reduzido diminuindo-se a relação de espiras u; isso aumentaria as especi¬ 
ficações de tensão dos diodos de realimentação. 


10.11 INVERSORES DO TIPO FONTE DE CORRENTE 

Nas seções anteriores os inversores são alimentados a partir de uma fonte de tensão e a 
corrente na carga é forçada a variar entre o positivo e o negativo, e vice-versa. Para 
alimentar as cargas indutivas, são necessárias chaves de potência com diodos de comu¬ 
tação, enquanto em um inversor do tipo fonte de corrente (do inglês current-source 
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inverter - CSI), a entrada comporta-se como uma fonte de corrente. A corrente de saída é 
mantida constante independentemente da carga dos inversores e a tensão de saída é 
forçada a variar. O diagrama do circuito de um inversor monofásico transistorizado é 
mostrado na Figura 10.36a. Como tem de haver uma contínua circulação de corrente a 
partir da fonte, duas chaves sempre conduzirão - uma chave da parte superior e uma da 
inferior. A seqüência de condução é 12, 23, 34 e 41, como mostrado na Figura 10.36b. A 
forma de onda de corrente de saída é mostrada na Figura 10.36c. Os diodos em série com 
os transistores são necessários para bloquear tensões reversas nos transistores. 


Figura 10.36 

Fonte de 
corrente 
monofásica. 




(c) Corrente de carga 
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Quando dois dispositivos conduzem em ramos diferentes, a corrente da fonte 
4 circula através da carga. Quando dois dispositivos no mesmo ramo conduzem, a fonte 
de corrente é desviada da carga. O projeto para fonte de corrente é similar ao Exemplo 
9.14. A partir da Eq. (10.19), a corrente de carga pode ser expressa como 

oo 

*>= I 

n = 1 , 3 , 5 , 

Com um inversor do tipo fonte de corrente, os circuitos de comutação para 
tiristores necessitam apenas de capacitores e são mais simples, como mostrado na Figura 
10.37c. Suponhamos que T\ e T 2 estejam conduzindo, e os capacitores C\ e C 2 estejam 
carregados com polaridade, como mostrado. O disparo dos tiristores T 3 e T 4 polariza 
reversamente os tiristores Tj e T 2 , que são desligados através de comutação por impulso. 
A corrente agora circula através de carga e D 2 C 2 T 4 . Os capacitores Q e C 2 são 

descarregados e recarregados em uma taxa constante determinada pela corrente de 
carga, l m = lj . Quando C\ e C 2 são carregados para a tensão de carga e suas correntes 
caem a zero, a corrente de carga será transferida do diodo D] para o D 3 e do D 2 para 
o D 4 . Di e D 2 serão desligados quando a corrente de carga for completamente inverti¬ 
da. O capacitor está agora pronto para desligar T 3 e T 4 , se os tiristores Ti e T 2 forem 
disparados no próximo semiciclo. O tempo de comutação dependerá da amplitude da 
corrente e tensão de carga. Os diodos na Figura 10.37c isolam os capacitores da tensão 
da carga. 


44 n& , . 

sen — sen n (cot) 
nn 2 


(10.78) 



Figura 10.37 

Inversor 
monofásico 
tiristorizado do 
tipo fonte de 
corrente. 


A Figura 10.38a mostra o diagrama do circuito de um inversor trifásico do tipo 
fonte de corrente. As formas de onda para sinais de comando e correntes de linha para 
uma carga conectada em estrela são mostradas na Figura 10.38b. Em qualquer instante 
apenas dois tiristores conduzem ao mesmo tempo. Cada dispositivo conduz por 120°. A 
partir da Eq. (10.14), a corrente para a fase a pode ser expressa como 


00 



n = 1 , 3 , 5 , 


44 mi 

.. COS . 7 . 

mi 6 


sen n 


, K 
( 0 1 + 

6 


(10.79) 
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Figura 10.38 

Inversor trifásico 
transistorizado 
do tipo corrente. 



(b) Formas de onda 
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Figura 10.39 

Inversor com 
interligação CC 
variável. 


As técnicas PWM, SPWM ou MSPWM podem ser aplicadas para variar a corrente de 
carga e melhorar a qualidade de sua forma de onda. 

O inversor do tipo fonte de corrente (CSI) é um dual de um inversor do tipo 
fonte de tensão (VSI). A tensão de linha de um VSI é similar em forma à corrente de linha 
de um CSI. As vantagens do CSI são: (1) como a corrente CC de entrada controlada é 
limitada, falha de pulso em dispositivos de chaveamento ou um curto-circuito não seria 
um problema sério; (2) o valor máximo de corrente do dispositivo de potência é limitado; 
(3) os circuitos de comutação para tiristores são mais simples; e (4) ele tem a habilidade 
de lidar com cargas reativas ou regenerativas sem diodos de comutação. 

Um CSI requer um reator relativamente grande para exibir as curvas carac¬ 
terísticas da fonte de corrente e um estágio conversor extra para controlar a corrente. A 
resposta dinâmica é mais lenta. Devido à transferência de corrente de um par de chaves 
para outro, será necessário um filtro de saída para suprimir os picos na tensão de saída. 


10.12 INVERSORES COM INTERLIGAÇÃO CC VARIÁVEL 

A tensão de saída de um inversor pode ser controlada pela variação do índice de 
modulação (ou larguras dos pulsos) e mantendo-se a tensão CC de entrada constante; 
mas nesse tipo de controle de tensão, uma faixa de harmônicos estaria presente na tensão 
de saída. As larguras de pulsos podem ser mantidas fixas para eliminar ou reduzir 
determinados harmônicos e a tensão de saída pode ser controlada pela variação do nível 
CC da tensão de entrada. Tal arranjo, como mostrado na Figura 10.39, é conhecido como 
inversor com interligação CC variável. Esse arranjo requer um estágio conversor adicional; 
e se for um chopper, a potência não pode ser realimentada à fonte CC. Para se obterem a 
qualidade desejada e os harmônicos da tensão de saída, a forma da tensão de saída pode 
ser predeterminada, como mostrado na Figura 10.5b ou na Figura 10.30. A fonte de 
alimentação CC é variada para dar uma saída CA variável. 
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10.13 PROJETO DE CIRCUITOS INVERSORES 

A determinação das especificações de tensão e corrente dos dispositivos de potência em 
circuitos inversores depende dos tipos de inversores, das cargas e dos métodos de 
controle de tensão e corrente. O projeto requer (1) a obtenção das expressões para a 
corrente instantânea de carga e (2) a plotagem das formas de onda de corrente para cada 
dispositivo e componente. Uma vez que a forma de onda de corrente seja conhecida, as 
técnicas para calcular as especificações dos dispositivos de potência e componentes de 
comutação são similares àquelas das Seções 7.4 e 9.8. A avaliação das especificações de 
tensão requer o estabelecimento das tensões reversas de cada dispositivo. 

Para reduzir os harmônicos de saída são necessários filtros na saída. A Figura 
10.40 mostra os filtros de saída comumente utilizados. Um filtro C é muito simples, mas 
ele drena mais potência reativa. Um filtro LC sintonizado como na Figura 10.40b pode 
eliminar apenas uma freqüência. Um filtro CLC apropriadamente projetado como na 
Figura 10.40c é mais efetivo na redução de harmônicos de uma ampla largura de banda 
e drena menos potência reativa. 


Figura 10.40 
Filtros de saída. 



(a) Filtro C (b) Filtro CL (c) Filtro CLC 


Exemplo 10.9 

O inversor monofásico em ponte completa na Figura 10.2a alimenta uma carga de R = 10 ü, 
L = 31,5 mH e C = 112 jllF. A tensão CC de entrada é = 220V e a freqüência do inversor é 
f 0 = 60 Hz. A tensão de saída tem dois recortes tal que o terceiro e o quinto harmônicos são 
eliminados, (a) Determinar a expressão para a corrente de carga i 0 (t ). (b) Se for utilizado um filtro 
C de saída para eliminar o sétimo harmônico e os de mais alta ordem, determinar a capacitância 
C e do filtro. 

Solução: A forma de onda da tensão de saída é mostrada na Figura 10.28. 
V s = 220 V, f 0 = 60 Hz, R = 10Q, L = 31,5 mH eC - 112 pF. co 0 = 2n x 60 - 377 rad/s. 

A reatância indutiva para a n-ésima tensão harmônica é 

Xl = j 2nn x 60 x 31,5 x 10“ 3 = j 11,8 7n Í2 
A reatância capacitiva para a n-ésima tensão harmônica é 
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X c = - 


j 10 6 


2nn x 60 x 112 


j 23,68 


Q 


A impedância para a w-ésima tensão harmônica é 


IZ„ 


10 2 + 


f 23,68 

11,8/n - - 

n 


1/2 


e o ângulo do fator de potência para a n-ésima tensão harmônica é 


n , -1 ll,87n - 23,68n _i 

Qn = tan -—-- tan 


( 2 368 ^ 

1 ,187n - ^ 
n 


V / 

(a) A Eq. (10.47) dá os coeficientes da série de Fourier como 

W s 1 - 2costtoci + Icosnai 

B n = 

k n 

Para ai = 23,62° e OL 2 - 33,3°, o terceiro e o quinto harmônicos estariam ausentes. A partir da Eq. 
(10.46) a tensão instantânea de saída pode ser expressa como 

v 0 (t) = 235,1 sen3 771 + 69,4sen(7 x 377f) + 85,lsen(9 x 3 771) + ... 

Dividindo a tensão de saída pela impedância de carga e considerando o atraso apropriado devido 
aos ângulos do fator de potência, obtém-se a corrente de carga como 

i 0 ( t) — 15,19 sen(3 771 + 49,74°) + 0,86 sen(7 x 377f - 82,85°) 

+ 1,09 sen(9 x 3 771 - 84,52°) + 0,66sen(ll x 377f - 85,55°) + ... 

(b) O n-ésimo harmônico e os de mais alta ordem seriam reduzidos significativamente 
se a impedância do filtro fosse muito menor que a da carga, e a relação de 1:10 é normalmente 
adequada. 


\Z n \ = 10X* 


onde a impedância de filtro é \X e I = 1/(3 77nC e ). O valor da capacitância de filtro C e pode ser 
encontrado a partir de 


10 2 + 


í 11,8 7n 




23,68 


/21 


1/2 


10 

3 77nC e 


Para o sétimo harmônico, n = 7 e C e = 47,3 pF. 
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Exemplo 10.10 

O inversor no Exemplo 10.9 usa tiristores com comutação auxiliar, mostrada na Figura 10.32a. O 
tempo de comutação dos tiristores e t q = t 0 ff = 25 ps. Determinar (a) os valores ótimos do capaci- 
tor de comutação C m e do indutor L m para minimizar a energia e (b) as correntes máximas do 
tiristor Ti e do diodo D\. 

Solução: (a) Desprezando os harmônicos, a corrente máxima de carga, l m = Ip - 15,19 A. 
As Eqs. (7.31) e (7.32) dão o valor ótimo de L m e C m . 

0,398f o ff Vo 0,398 x 25 x IO -6 
Lm ~ ” I p ~~~ ~ ~ 15,19 ~ s 

^ 0,8917f„ffíp 0,8917 x 25 x 10“ 6 x 15,19 

Cm ~ y 0 ~ ~ Vo 


A partir da Eq. (10.52), 


I Em / Lm 

Vo = Vs + Ip A/tt- = 220 + 15,19 

1 Cm 1 Cm 

A substituição para V 0 dá a relação entre Cm e L m . Resolvendo para Cm e L m , obtém-se 
C m = 0,51 pF, L m = 434 pH e V 0 = 662,6 V. 

(b) A corrente máxima do tiristor Ip = 15,19 A, e o pico de corrente ressonante é 

ípk = 662,6 = 22,77 A 

A partir da Figura 10.32b, a corrente máxima no diodo devido à oscilação ressonante é 

/ pk = J pk - l v = 22,77-15,19 = 7,58 A 

O diodo Di conduzirá ambas as correntes, a de carga indutiva e a ressonante. Embora 
essas duas componentes determinem as correntes eficaz e média do diodo, a corrente máxima no 
diodo nesse exemplo deveria ser a mesma que a do tiristor, isto é, 15,19 A. 


Exemplo 10.11 

O inversor monofásico da Figura 10.2a usa o controle PWM, como mostrado na Figura 10.13a, com 
cinco pulsos por semiciclo. A tensão CC de alimentação é V s = 100 V. O índice de modulação M é 
0,6. A freqüência de saída é f 0 = 60 Hz. A carga é resistiva com R = 2,5 íl. Use o PSpice (a) para 
plotar a tensão de saída v 0 e (b) para calcular seus coeficientes de Fourier. Os parâmetros do 
transistor no modelo SPICE são IS=2.2E-15, BV=1800V, TT=0. 
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Solução: (a) M = 0,6, fo = 60 Hz, T = 1 /f 0 = 16,667 ms. O inversor para a simulação 
PSpice é mostrado na Figura 10.41a. Um amplificador operacional, como mostrado na Figura 
10.41b, é utilizado como comparador e produz os sinais de controle PWM. Os sinais de portadora 
e referência são mostrados na Figura 10.41c. A listagem do arquivo do circuito é como se segue: 


Exemplo 10.11 Single-Phase Inverter with PWM Control 


vs 

1 

0 

DC 100V 




Vr 

17 

0 

PULSE (50V 0V 

0 833. 33US 833. 33US INS 1666. 67US 


Rr 

17 

0 

2MEG 




Vcl 

15 

0 

PULSE (0 -30V 

0 INS INS 8333. 33US 16666. 67US) 


Rcl 

15 

0 

2MEG 




Vc3 

16 

0 

PULSE (0 -30V 

8333. 3 3US INS INS 

8333. 33US 16666. 

67US) 

Rc 3 

16 

0 

2MEG 




R 

4 

6 

2 . 5 




* L 

5 

6 

1 0MH 

; Inductor L is excluded 


VX 

3 

4 

DC 0V 

; Measures load current 


VY 

1 

2 

DC 0V 

; Voltage source 

to measure supply 

current 

Dl 

3 

2 

DM0 D 

; Diode 



D2 

0 

6 

DM0 D 

; Diode 



D3 

6 

2 

DM0 D 

; Diode 



D4 

0 

3 

DM0 D 

; Diode 



.MODEL 

DM0D 

D (IS = 2.2E-15 

BV=1800V TT=0 } 

Diode model parameters 

Q1 

2 

7 

3 QM0D 

; 

BJT switch 


Q2 

6 

9 

0 QM0D 

; 

BJT switch 


Q3 

2 

11 

0 QM0D 

; 

BJT switch 


Q4 

3 

13 

0 QM0D 

f 

BJT switch 


.MODEL 

QM0D NPN (IS = 6.734F BF = 416.4 CJC=3.638P 

CJE-4.49 3 P) ; BJT 

parameters 

Rgl 

8 

7 

100 




Rg2 

10 

9 

100 




Rg3 

12 

11 

100 




Rg4 

14 

13 

100 




* 

Subcircuit call for PWM control 



XPW1 

17 

15 

8 3 PWM 

; Control voltage 

for transistor Q1 


XPW2 

17 

15 

10 0 PWM 

; Control voltage 

for transistor Q2 


XPW3 

17 

16 

12 6 PWM 

; Control voltage 

for transistor Q3 


XPW4 

17 

16 

14 0 PWM 

; Control voltage 

for transistor Q4 



Subcircuit for PWM control 


.SUBCKT 


RI 

R2 

RIN 

RF 

RO 

CO 

El 

.ENDS 
.TRAN 
.PROBE 


PWM 

model 

name 

5 

5 

0 

3 

3 

4 
4 


1 

ref. 
input 
1K 


2 


carrier 

input 


3 

+control 
voltage 


4 

-control 
voltage 


. PWM 
10US 


1K 

2MEG 

100K 

75 

10PF 
0 í 

16.67MS 0 


2E+5 ; Voltage-controlled voltage source 
; Ends subcircuit definition 
1.0US ; Transient analysis 

; Graphics postprocessor 
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.options abstol = l.OOn reltol - 0.01 vntol = 0.1 ITL = 20000; convergence 

. FOUR 60Hz V(3,6) ; Fourier analysis 

.END 


Figura 10.41 

Inversor 
monofásico para 
simulação PSpice. 




15 


Ô V C1 
0 "— 


15 


17 


Rd < 

2 



R c3 

2 MOíp 



(c) Sinais de portadora e referência 


R r $ 

2 


As plotagens do PSpice são mostradas na Figura 10.42, onde V(17) = sinal 
de referência e V(3,6) - tensão de saída. 

(b) FOURIER COMPONENTS OF TRANSIENT RESPONSE V(3,6) 

DC COMPONENT = 6,335275E-03 
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HARMONIC FREQUENCY FOURIER NORMALIZED PH ASE NORMALIZED 

No (HZ) COMPONENT COMPONENT (DEG) PHASE(DEG) 


1 

6 . 

. 000E+ 

01 

7 . 

. 553E + 

01 

1 

. 0 

0 0E + 

o 

o 

6. 

2 

75E- 

02 

0. 

.0 

0 

0 

E + 

00 

2 

1. 

, 200E + 

02 

1 , 

. 329E- 

02 

1 

.7 

59E- 

04 

5 . 

6 

51E+ 

01 

5 . 

.6 

4 

5 

E + 

01 

3 

1 . 

. 800E + 

02 

2 . 

. 7 56E+ 

01 

3 

.6 

49E- 

01 

1 . 

3 

42E- 

01 

7 . 

.1 

4 

1E- 

02 

4 

2 . 

, 400E + 

02 

1 , 

. 216E- 

02 

1 

. 6 

09E- 

04 

6 . 

9 

14E+ 

00 

6 . 

.8 

5 

2 

E + 

00 

5 

3 . 

. 000E + 

02 

2 , 

, 027E+ 

01 

2 

.6 

83E- 

01 

4 . 

3 

79E- 

01 

3 , 

.7 

5 

2 

E- 

01 

6 

3 , 

. 600E + 

02 

7 . 

. 502E- 

03 

9 

.9 

33E- 

05 - 

-4 . 

9 

2 4E- 

01 - 

■4 , 

. 9 

3 

0 

E + 

01 

7 

4 , 

. 200E + 

02 

2. 

. 159E + 

01 

2 

. 8 

5 8E- 

■01 

4 . 

8 

41E- 

01 

4 , 

.2 

1 

3 

E- 

01 

8 

4 , 

. 800E + 

02 

2. 

. 43 5E- 

03 

3 

.2 

24E- 

■05 - 

-1. 

.3 

43E+ 

02 - 

-1 

.3 

4 

3 

E + 

02 

9 

5 

. 400E+ 

02 

4 

. 553E+ 

01 

6 

.0 

2 8E- 

■01 

6 . 

.4 

79E- 

01 

5, 

.8 

5 

2 

E- 

■01 

TOTAL 

HARMONIC E 

>IS 

;torti< 

3N 


8 

. 063 

548E 

+ 0 

1 

PERCENT 








Nota: Para M = 0,6 e p = 5, o programa de computador FIG10-11,BAS para 
PWM uniforme dá V\ = 54,59 V (rms) e THD = 100,65% em comparação aos valores de 
V\ = 75,53A/2~ = 53,41 V (rms) e THD = 80,65% a partir do PSpice. No cálculo de THD, 
o PSpice usa somente até o nono harmônico como padrão ( default ), em vez de todos os 
harmônicos. Assim, se os harmônicos maiores que o nono têm valor significativo quando 
comparados com a componente fundamental, o PSpice dará um valor de THD baixo e 
errado. Entretanto, a versão 5.1 (ou posterior) do PSpice permite um argumento para 
especificar o número de harmônicos a ser calculado. Por exemplo, o comando para 
calcular até o trigésimo harmônico será .FOUR 60HZ 30 V(3,6). O valor padrão é o nono 
harmônico. 


Example 10-11 Single-Phase Inverter with PWM Control 
Date/Time run: 07/17/92 17:13:28 Temperature: 27.0 




Figura 10.42 

Formas de onda 
do PSpice para o 
Exemplo 10.11. 
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10.14 CONSIDERAÇÕES MAGNÉTICAS 

Os indutores são utilizados em circuitos de comutação de tiristores e para filtros de 
entrada e saída. A perda magnética é dependente da freqüência e esses indutores deve¬ 
riam ser projetados com núcleos magnéticos de permeabilidade muito alta para reduzir 
as perdas no núcleo. As saídas dos inversores são normalmente isoladas da carga por um 
transformador de saída. A tensão de saída do inversor normalmente contém harmônicos 
e as perdas no transformador são aumentadas. Um transformador, que é projetado para 
operar em tensões puramente senoidais, seria submetido a perdas maiores e deveria ser 
operado abaixo de sua capacidade nominal quando alimentado a partir de tensões de 
saída de inversores. A tensão de saída não deveria ter componente CC; de outro modo, o 
núcleo poderia saturar. 


RESUMO 

Os inversores podem fornecer tensões CA monofásicas e trifásicas a partir de uma tensão 
CC fixa ou variável. Há várias técnicas de controle de tensão e elas produzem uma faixa 
de harmônicos na tensão de saída. A modulação por largura de pulso senoidal (SPWM) 
é mais efetiva na redução de harmônicos de mais baixa ordem. Com uma escolha 
apropriada dos padrões de chaveamento para os dispositivos de potência, determinados 
harmônicos podem ser eliminados. Devido ao de sen vol vimento de dispositivo de po¬ 
tência de chaveamento rápido, tais como transistores, GTOs, IGBTs e MCTs, as aplicações 
de inversores com tiristores em comutação forçada são limitadas aos inversores de alta 
potência. 
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QUESTÕES DE REVISÃO 

10.1 O que é um inversor? 

10.2 Qual é o princípio de operação de um inversor? 

10.3 Quais são os tipos de inversores? 

10.4 Quais são as diferenças entre os inversores meia-ponte e ponte completa? 

10.5 Quais são os parâmetros de performance dos inversores? 

10.6 Quais são as funções dos diodos de realimentação nos inversores? 

10.7 Quais são os arranjos para obtenção de tensões de saída trifásicas? 

10.8 Quais são os métodos para controle de tensão nos inversores? 

10.9 Quais são as vantagens e desvantagens do controle por deslocamento de ângulo? 

10.10 Quais são as técnicas para redução de harmônicos? 

10.11 Quais são os efeitos da eliminação de harmônicos de mais baixa ordem? 

10.12 Qual é o efeito do tempo de comutação de um tiristor na freqüência do inversor? 

10.13 Quais são as vantagens e desvantagens de inversores transistorizados comparados a 

inversores tiristorizados? 
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10.14 Qual é o princípio dos inversores com comutação auxiliar? 

10.15 Qual é o princípio dos inversores com comutação complementar? 

10.16 Qual é a função do transformador de realimentação em inversores com comutação com¬ 
plementar? 

10.17 Quais são as vantagens e desvantagens dos inversores do tipo fonte de corrente? 

10.18 Quais são as principais diferenças entre inversores do tipo fonte de corrente e de tensão? 

10.19 Quais são as principais vantagens e desvantagens dos inversores com interligação CC 
variável? 

10.20 Quais são as razões para a adição de um filtro na saída do inversor? 

10.21 Quais são as diferenças entre filtros CA e CC? 


PROBLEMAS 

10.1 O inversor monofásico meia-ponte na Figura 10.1a tem uma carga resistiva de R = 10 £1 e 
a tensão CC de entrada é V s = 220 V. Determinar (a) a tensão eficaz de saída na freqüên- 
cia fundamental, V\; (b) a potência de saída P 0 ; (c) as correntes média, eficaz e máxima de 
cada transistor; (d) a tensão máxima de bloqueio de cada transistor, Vbr ; (e) a distorção 
harmônica total THD; (f) o fator de distorção DF; e (g) o fator harmônico e de distorção do 
harmônico de mais baixa ordem. 

10.2 Repetir o Problema 10.1 para o inversor monofásico em ponte completa da Figura 10.2a. 

10.3 O inversor em ponte completa da Figura 10.2a tem uma carga RLC com R = 5 Q, 
L = 10 mH e C = 26 pF. A freqüência do inversor éf 0 = 400 Hz e a tensão CC de entrada, 
Vs = 220 V. (a) Expresse a corrente instantânea de carga em uma série de Fourier. Calcule 
(b) a corrente eficaz de carga na freqüência fundamental, I\; (c) o THD da corrente de 
carga; (d) a corrente média de alimentação I s ; e (e) as correntes média, eficaz e máxima de 
cada transistor. 

10.4 Repetir o Problema 10.3 para f 0 = 60 Hz, R = 4 O, L = 25 mH e C = 10 pF. 

10.5 Repetir o Problema 10.3 para/b = 60 Hz, R = 5 £1 e L = 20 mH. 

10.6 O inversor trifásico em ponte completa da Figura 10.5a tem uma carga resistiva conectada 
em estrela de R = 5 D. A freqüência do inversor f 0 = 400 Hz e a tensão CC de entrada é 
Vs = 220 V. Expresse as tensões e as correntes instantâneas de fase em uma série de 
Fourier. 

10.7 Repetir o Problema 10.6 para correntes e tensões de linha. 

10.8 Repetir o Problema 10.6 para uma carga conectada em triângulo. 

10.9 Repetir o Problema 10.7 para uma carga conectada em triângulo. 
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10.10 O inversor trifásico em ponte completa da Figura 10.5a tem uma carga conectada em 
estrela e cada fase consiste de R = 5 Q, L = 10 mH e C - 25 pF. A freqüência do inversor 
éf 0 = 60 Hz e a tensão CC de entrada, V s = 220 V. Determinar as correntes média, eficaz 
e máxima dos transistores. 

10.11 A tensão de saída de um inversor monofásico em ponte completa é controlada através de 
modulação por largura de pulso com um pulso por semiciclo. Determinar a largura de 
pulso necessária tal que a componente eficaz fundamental seja 70% da tensão CC de 
entrada. 

10.12 Um inversor monofásico em ponte completa usa um PWM uniforme com dois pulsos por 
semiciclo para controle da tensão. Plotar o fator de distorção, a componente fundamental 
e os harmônicos de mais baixa ordem em função do índice de modulação. 

10.13 Um inversor monofásico em ponte completa que usa um PWM uniforme com dois pulsos 
por semiciclo tem uma carga de R = 5 Í2, L = ISmHeC = 25 pF. A tensão CC de entrada 
é Vs = 220 V. Expresse a corrente instantânea de carga i 0 (t) em uma série de Fourier para 
M = 0,8,/o = 60 Hz. 

10.14 Um inversor monofásico em ponte completa usa um PWM uniforme com sete pulsos por 
semiciclo para controle de tensão. Plotar o fator de distorção, a componente fundamental 
e os harmônicos de mais baixa ordem em função do índice de modulação. 

10.15 Um inversor monofásico em ponte completa usa um SPWM com sete pulsos por semici¬ 
clo para controle da tensão. Plotar o fator de distorção, a componente fundamental e os 
harmônicos de mais baixa ordem em função do índice de modulação. 

10.16 Repetir o Problema 10.15 para o SPWM modificado com dois pulsos por quarto de ciclo. 

10.17 Um inversor monofásico em ponte completa usa um PWM uniforme com cinco pulsos 
por semiciclo. Determinar a largura do pulso se a tensão eficaz de saída for 80% da tensão 
CC de entrada . 

10.18 Um inversor monofásico em ponte completa usa controle por deslocamento de ângulo 
para variar a tensão de saída e tem um pulso por semiciclo, como mostrado na Figura 
10.20a. Determinar o ângulo de atraso (ou deslocamento) se a componente fundamental 
da tensão de saída for 70% da tensão CC de entrada. 

10.19 Um inversor monofásico em ponte completa usa recortes bipolares múltiplos e é utilizado 
para eliminar o terceiro, o quinto, o sétimo e o décimo primeiro harmônicos da forma de 
onda de saída. Determinar o número de recortes e seus ângulos. 

10.20 Repetir o Problema 10.19 para eliminar o terceiro, o quinto, o sétimo e o nono harmônicos. 

10.21 O inversor monofásico em ponte completa com comutação auxiliar da Figura 8.32a tem 
uma carga de R = 5 D, L = 10 mH e C = 25 pF. A tensão CC de entrada é V s = 220 V e a 
freqüência do inversor é/o = 60 Hz. Se t Q ff = 18 ps, determinar o valor ótimo dos compo¬ 
nentes de comutação C m e L m - 

10.22 Repetir o Problema 10.21 se o pico de corrente ressonante do circuito de comutação é 
limitado a duas vezes o valor máximo da corrente de carga. 
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10.23 Um inversor monofásico em ponte completa na Figura 10.33a, que usa comutação com¬ 
plementar, tem Li = L 2 = = 40 pH e C m = 60 pF. A máxima corrente de carga é 

l m = 200 A. A tensão CC de entrada éV s = 220 V e a freqüência do inversor,/o = 60 Hz. 
A queda de tensão do circuito formado pelo tiristor T 2 e o diodo D 2 é, aproximadamente, 
Vd = 2 V. Determinar (a) o tempo de comutação t 0 ff do circuito; (b) o tempo máximo 
disponível de comutação t Q ffpnáx) se I m = 0; (c) a corrente máxima dos tiristores; (d) a 
duração do processo de comutação, t c = t\ m + Um; e (e) a energia armazenada no indutor 
L 2 ao final do modo 1. 

10.24 O inversor do Problema 10.23 tem um transformador de realimentação como mostrado 
na Figura 10.34. A relação de espiras dos enrolamentos de realimentação é 
N\/N2 = a = 0,1. Determinar (a) a duração do processo de comutação t c = h m + Um; ( b) 
a energia armazenada no indutor h ao final do modo 1; e (c) a corrente máxima I p no 
tiristor. 

10.25 Repetir o Problema 10.24 se a = 1,0. 

10.26 Repetir o Problema 10.24 se a — 0,01. 

10.27 O inversor monofásico em ponte completa com comutação auxiliar da Figura 10.32a 
alimenta uma carga de R — 5 Cl, L - 15 mH e C = 30 pF. A tensão CC de entrada é 
V s = 220 V e a freqüência do inversor é/o = 400 Hz. O tempo de comutação dos tiristores 
é tq = t off - 20 ps. A tensão de saída tem dois recortes tal que o terceiro e o quinto 
harmônicos são eliminados. Determinar (a) a expressão para a corrente instantânea de 
carga io(t); (b) os valores ótimos do capacitor de comutação C m e do indutor L m para 
minimizar a energia; e (c) as correntes média, eficaz e máxima do tiristor T\ e diodo Di. 

10.28 Se no Problema 10.27, um filtro LC sintonizado for utilizado para eliminar o sétimo 
harmônico a partir da tensão de saída, determinar os valores apropriados dos compo¬ 
nentes do filtro. 

10.29 O inversor monofásico em ponte completa com comutação auxiliar da Figura 10.32a 
alimenta uma carga de R = 2 D, L = 25 mH e C = 40 pF. A tensão CC de entrada é 

= 220 V e a freqüência do inversor,/) = 60 Hz. O tempo de comutação dos tiristores 
é t q - t off — 15 ps. A tensão de saída tem três recortes tal que o terceiro, o quinto e o 
sétimo harmônicos são eliminados. Determinar (a) a expressão para a corrente instantâ¬ 
nea de carga l 0 (t), e (b) os valores do capacitor C m e do indutor L m de comutação se o 
pico da corrente ressonante for limitado a 2,5 vezes o valor máximo da corrente de carga. 

10.30 Se no Problema 10.29 for utilizado um filtro C na saída para eliminar o nono e os 
harmônicos de mais alta ordem, determinar o valor do capacitor do filtro C e . 

10.31 Repetir o Exemplo 10.11 para uma SPWM. 
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Capítulo 11 


Conversores de Pulsos Ressonantes 


11.1 INTRODUÇÃO 

Os dispositivos de chaveamento em conversores com um controle PWM podem ser 
acionados para sintetizar a forma desejada da tensão e/ou corrente de saída. Entre¬ 
tanto, os dispositivos são "ligados" e "desligados" na corrente de carga com um alto 
valor de di/dt. As chaves são submetidas a um esforço de tensão elevada, e as perdas 
de potência por chaveamento de um dispositivo aumentam linearmente com a fre- 
qüência de chaveamento. A perda no disparo e desligamento pode ser uma porção 
significativa da perda total de potência. Também é produzida interferência eletro¬ 
magnética devido a altos di/dt e dv/dt nas formas de onda do conversor. 

As desvantagens do controle PWM podem ser eliminadas ou minimizadas 
se os dispositivos de chaveamento forem "ligados" e "desligados" quando a tensão 
sobre um dispositivo e/ou sua corrente tornar-se zero. A tensão e a corrente são 
forçadas a passar através do zero pela criação de um circuito ressonante LC, chamado 
conversor de pulso ressonante. Os conversores ressonantes podem ser classificados em 
oito tipos: 

1. inversores ressonantes em série; 

2. inversores ressonantes paralelos; 

3. conversores ressonantes classe E; 

4. retificadores ressonantes classe E; 

5. conversores ressonantes com chaveamento em tensão zero (ZVS); 
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6. conversores ressonantes com chaveamento em corrente zero (ZCS); 

7. conversores ressonantes com chaveamento em tensão zero de dois qua¬ 
drantes (ZVS); 

8. inversores ressonantes com interligação CC. 

11.2 INVERSORES RESSONANTES EM SÉRIE 


Os inversores ressonantes em série são baseados na oscilação de uma corrente ressonan¬ 
te. Os componentes de comutação e dispositivos de chaveamento são colocados em série 
com a carga para formar um circuito subamortecido. A corrente através dos dispositivos 
de chaveamento cai a zero devido à característica natural do circuito. Se o elemento de 
chaveamento é um tiristor, diz-se que ele é autocomutado. Esse tipo de inversor produz 
uma forma de onda aproximadamente senoidal em uma alta freqüência de saída, numa 
faixa de 200 Hz a 100 kHz, e é em geral usado em aplicações de saída relativamente fixa 
(por exemplo, aquecimento indutivo, sonares, iluminação fluorescente ou geradores 
ultra-sônicos). Devido à alta freqüência de chaveamento, o tamanho dos componentes 
de comutação é pequeno. 

Existem várias configurações de inversores ressonantes em série, dependendo 
da conexão dos dispositivos de chaveamento e da carga. Os inversores em série podem 
ser classificados em duas categorias: 

1. inversores ressonantes em série com chaves unidirecionais; 

2. inversores ressonantes em série com chaves bidirecionais. 

11.2.1 Inversores Ressonantes em Série com Chaves 
Unidirecionais 

A Figura 11.1a mostra o diagrama do circuito de um inversor em série usando duas 
chaves unidirecionais com tiristores. Quando o tiristor Tj é disparado, um pulso resso¬ 
nante de corrente circula através da carga e a corrente cai a zero em t = t\ m e Tj é 
autocomutado. O disparo do tiristor T 2 causa uma corrente ressonante reversa através da 
carga e T 2 é também autocomutado. A operação do circuito pode ser dividida em três 
modos, e os circuitos equivalentes são mostrados na Figura 11.1b. Os sinais de disparo 
para os tiristores e as formas de onda para a corrente de carga e a tensão no capacitor são 
mostradas na Figura 11.1c. 
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(a) Circuito 


Figura 11.1 

Inversor 
ressonante em 
série básico. 



O circuito ressonante em série formado por L,Ce carga (suposta resistiva) tem 
de ser subamortecido. Ou seja. 


R 



4 L 
C 


( 11 . 1 ) 


Modo 1 . Esse modo começa quando T\ é disparado e um pulso ressonante de 
corrente flui através de T\ e da carga. A corrente instantânea da carga para esse modo é 
descrita por 


L + Rh + 4 f il dt + vd(t = 0) = V s (11.2) 

dt L J 

com as condições iniciais h(t = 0) = 0e% (f = 0) = *~V C . Como o circuito é subamorte¬ 
cido, a solução da Eq. (11.2) dá 
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h(t) — Ai e seno r t 


(11.3) 


onde co r é a freqüência ressonante e 


CO/ = 


_ 1 _ _ R/ 

LC 4j l 


2 YL/2 


(11.4) 


A constante. A], na Eq. (11.3) pode ser avaliada a partir da condição inicial: 


dii 

dt t = o 


Vs + 


Vs + v c 

h(t) = -;— e sen co r t 

CO r L 


(11.5) 


onde 


O tempo t m quando a corrente i\(t) na Eq. (11.5) toma-se máxima pode ser encontrado 
partir da condição 


ou (ú r e atm cos co rUn - ae atm sen co r t m = 0 


e isso resulta 


1 -i ®r 

tm = — tan — 
COr a 


(11.7) 


A tensão no capacitor pode ser encontrada a partir de 


Vc\(t) = j; J h(t) - V c 
0 


— — (Vs + Vc) £ 


cos co r t)/co r + Vs 


( 11 . 8 ) 





Cap, 11 Conversores de pulsos ressonantes 


507 


Esse modo é válido para 0 < t < t\ m - (7i/a) r ) e termina quando i\ (t ) se torna zero em 
t\ m . Ao final desse modo. 


h(t = tim) = 0 


e 


Vd(t = hm) = Vcl = (Vs + Vc)e- aK/(0r + (11.9) 

Modo 2. Durante esse modo, os tiristores Ti e T 2 são desligados. Redefinindo 
a origem de tempo, t = 0 , no início desse modo, este é válido para 

*2(0 = 0 , Vc2(t) = Vcl Vc2(t = t2m) = Vc2 = Vcl 

Modo 3. Esse modo começa quando T 2 é disparado e uma corrente ressonan¬ 
te reversa flui através da carga. Vamos redefinir a origem de tempo, t = 0, no início desse 
modo. A corrente de carga pode ser encontrada a partir de 

L d j t + Rh + ~ J !3 dt + Vc3(t = 0) = 0 (11.10) 

com condições iniciais 13 (í = 0) = 0 e v C 3 (t = 0) = - V C 2 = - V c \. A solução da Eq. 
( 11 . 10 ) dá 


Í3(t) = 


Vcl 


cú r L 


_ Çf f 

e sen 0 ) r t 


( 11 . 11 ) 


A tensão no capacitor pode ser encontrada a partir de 


1 

Vc3(t) = — \ *3(0 “ Vcl 

L 0 


ÍY t 

= Vcl e (a sen co r t + cor cos(ú r t)/(ú r 


( 11 . 12 ) 


Esse modo é válido para 0 <t< t$ m = 7i/co r e termina quando i$( t) torna-se zero. Ao final 
desse modo. 






508 


Eletrônica de Potência - Circuitos, Dispositivos e Aplicações Cap. 11 


e em regime permanente 


Vcã(t = Í3m) = V C 3 - V c = Veie 


- a TC/CO r 


(11.13) 


As Eqs. (11.9) e (11.13) dão 


1 + p z e z + 1 

Vc = Vs . -7 = V s 




e z - e~ z 


,2z 


1 e z - 1 


(11.14) 


1 + e e (1 + e ) V s e 

e 2 - e~ e 2z - 1 e 2 - 1 


(11.15) 


onde z = a7i/co r . Adicionando a partir da Eq. (11.14) para V s/ obtém-se 


Vs + Vc = Vcl (11.16) 

A Eq. (11.16) indica que, sob condições de regime permanente, o valor máximo da 
corrente positiva na Eq. (11.5) e da corrente negativa na Eq. (11.11) através da carga serão 
iguais. 

A corrente de carga ii(t) tem de ser zero e T\ tem de ser desligado antes de T 2 
ser disparado. De outro modo, resultará uma condição de curto-circuito através dos 
tiristores e da fonte CC. Portanto, o tempo disponível para comutação ti m (= 1 0 ff), conhe¬ 
cido como zona morta, tem de ser maior que o tempo de comutação dos tiristores, tq. 

— - — = foff > t q (11.17) 


onde co 0 é a freqüência da tensão de saída em rad/ s. A Eq. (11.17) indica que a freqüência 
máxima possível da saída é limitada a 


fo 


< /máx - 2 (ti? + - n/(0r) 


(11.18) 


O circuito inversor ressonante na Figura 11.1a é muito simples. Entretanto, o fluxo de 
potência a partir da fonte CC é descontínuo. A fonte CC terá um alto pico de corrente, e 
conteria harmônicos. Um melhoramento do inversor básico na Figura 11.1a pode ser 
feito se os indutores são mutuamente acoplados, como mostrado na Figura 11.2. Quando 
T\ é disparado e a corrente q(f) começa a crescer, a tensão sobre L\ será positiva com 
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polaridade como a que é mostrada. A tensão induzida em Li agora somará à tensão de 
C polarizando reversamente T 2 , que será desligado. O resultado é que disparando um 
tiristor desliga-se o outro, mesmo antes de a corrente de carga alcançar o zero. 


Figura 11.2 

Inversor 
ressonante em 
série com 
indutores 
acoplados. 

O obstáculo da alta corrente pulsada a partir da fonte CC pode ser vencido em 
uma configuração meia-ponte como mostrado na Figura 11.3, onde L] = L 2 e C\ = C 2 - A 
potência é fornecida pela fonte CC durante ambos os semiciclos da tensão de saída. 
Metade da corrente de carga é fornecida pelo capacitor C\ ou C 2 e a outra metade pela 
fonte CC. 




Figura 11.3 

Inversor 
ressonante em 
série meia-ponte. 


Um inversor em ponte completa, que permite maior potência de saída, é mos¬ 
trado na Figura 11.4. Quando T\ e T 2 são disparados, uma corrente ressonante positiva 
circula através da carga; e quando T 3 e T 4 são disparados, uma corrente negativa de carga 
circula. A corrente da fonte é contínua, mas pulsante. 




Inversor 
ressonante em 
série em ponte 
completa. 






510 


Eletrônica de Potência - Circuitos , Dispositivos e Aplicações Cap. 11 


A freqüência ressonante e a zona morta disponível dependem da carga e por 
essa razão inversores ressonantes são mais apropriados para aplicações com carga fixa. 
A carga (ou resistor R ) do inversor poderia também ser conectada em paralelo com o 
capacitor. Os tiristores podem ser substituídos por BJTs, MOSFETs, IGBTs e GTOs. 


Exemplo 11.1 

O inversor ressonante em série da Figura 11.2 tem Li = L 2 = L = 50 pH, C = 6 pFeR = 2Q.A 
tensão CC de entrada é ^ = 220 V e a freqüência da tensão de saída é f 0 = 7 kHz. O tempo de 
desligamento dos tiristores é tq = 10 ps. Determinar (a) o tempo de desligamento disponível (ou 
circuito) t ofír (b) a freqüência máxima permissível fmáx, (c) a tensão de pjco a pico do capacitor 
Vpp e (d) a corrente máxima de carga l p . (e) Esboce a corrente instantânea de carga i 0 (t), a tensão no 
capacitor v c (t) e a corrente CC de alimentação i s (t). Calcule (F) a corrente eficaz de carga 1 0 , (g) a 
potência de saída P 0 , (h) a corrente média e alimentação I s e (i) as correntes média, eficaz e máxima 
dos tiristores. 

Solução: V s = 220 V, C = 6 pF, L = 50 pH, R = 2 O, f 0 = 7 kHz, t q = 10 ps e coo = 
2k x 7000 = 43982 rad/s. A partir da Eq. (11.4), 


Ô) r = 


1 

LC 


R 


2 31/2 


4Ir 


10 


12 


2 2 x 10 12 W2 


50 x 6 


4 x 50 


.2 


= 54160 rad/s 


A freqüência ressonante é f r = co/2tc = 8619,8 Hz, T r = l// r = 116 ps. A partir da Eq. (11.6), 
a = 2/(2 x 50 x 10 “ 6 ) = 20000 . 


(a) A partir da Eq. (11.17), 


to ff 


7C 


TC 


43982 54160 


13,42 ps 


(b) A partir da Eq. (11.18), a máxima freqüência possível é 


/. 


max — x 

2(10 x 10 ” 6 + ti/54160) 


= 7352 Hz 


(c) A partir da Eq. (11.19), 


1 /, 


_Vs 

an/(ú r 


220 _ 

^ 2071/54,16 __ | 


100,4 V 


A partir da Eq. (11.16), V c i = 220 + 100,4 = 320,4 V. A tensão pico a pico do capacitor é 
Vpp = 100,4 + 320,4 = 420,8 V. 

(d) A partir da Eq. (11.17), a corrente máxima de carga, que é a mesma corrente máxima 
de alimentação, ocorre em 
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t 


m 


1 -i COr 1 

- tan - = ZTTTTZ 

co r oc 54160 


tan 


54,16 
" 20 


= 22,47 ps 


e a Eq. (11.5) dá a corrente máxima de carga como 


i\ (t — tm ) — Ip — 


_320,4 _ 

0,05416 x" 50 


- 0,02 x 22,47 
e 


sen(54160 x 22,47 x. 10~ 6 ) = 70,82 A 


(e) Os esboços para i(t), v c (t) e i S (t ) são mostrados na Figura 11.5. 

(f) A corrente eficaz de carga é encontrada a partir das Eqs. (11.5) e (11.11) por um 
método numérico, e o resultado é 



1/2 


íq (t) dt 


44,1 A 


(g) A potência de saída é P 0 = 44,1 2 x 2 = 3889 W. 

(h) A corrente média de alimentação é I s = 3889/220 = 17,68 A. 

(i) A corrente média no tiristor é 


j /2 

Ia =fo í ' 2b(í) dt - 17,68 A 

j o 

A corrente máxima do tiristor í p i C o = Ip - 70,82A e a corrente eficaz do tiristor é 
Ir = I 0 /<2 =44,l/>/2 = 31,18 A. 



Figura 11.5 

Formas de onda 
para o Exemplo 
11.7. 
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Exemplo 11.2 

O inversor ressonante meia-ponte na Figura 11.3 é operado em uma freqüência de saída, 
f 0 - 7 kHz. Se Ci = Ci = C = 3 pF, L\ = h = L = 50 pH, R - 2 Q e V s = 220 V, determinar (a) a 
corrente máxima de alimentação, (b) a corrente média do tiristor 1a e (c) a corrente eficaz do tiristor 
Ir. 


Solução: Vs ~ 220 V, C = 3 pF, L = 50 pH, R - 2 £2 ef 0 = 7 kHz. A Figura 11.6a mostra 
o circuito equivalente quando o tiristor T\ está conduzindo e Ti está bloqueado. Os capacitores C\ 
e Ci estariam inicialmente carregados com V c i(= V s + V c ) e V c , respectivamente, com as polarida¬ 
des, como mostradas, sob condições de regime permanente. Como Ci = Ci, a corrente de carga 
seria dividida igualmente por Ci e alimentação CC, como mostrado na Figura 11.6b. 

Considerando a malha formada por C% a fonte CC, L e a carga, a corrente instantânea 
de carga pode ser descrita (a partir da Figura 11.6b) por 

L~ + Rio + J io dt + ü c2 (t = 0) - V s = 0 (11.19) 


Figura 11.6 

Circuitos 
equivalentes para 
o Exemplo 11.2. 



com condições iniciais io(t = 0) = 0 e v c i(t = 0) = -14. Para uma condição subamortecida e 
Ci = Ci = C, a Eq. (11.5), é aplicável: 


io(t) 


Vs + Vc 

0) r E 


e at sen o) r t 


( 11 . 20 ) 


em que a capacitância efetiva é Ce = Ci + Ci = 2C e 


Cúr = 


1 

R 2 1 

1/2 

10 12 

2 2 x 10 12 ) 

2LC2 " 
V 

Al 2 ) 


2 x 50 x 3 

4 x 50 2 


1/2 


= 54160 rad/s 


( 11 . 21 ) 


A tensão sobre o capacitor Ci pode ser expressa como 


Vcl(t) 


1 


2C 2 


f 6 

J io(t) dt - Vc 


( 11 . 22 ) 
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= ~(V S + Vc) e at (a sen co ,4 + co r cos <M)/to r + V$ 

(a) Como a freqüência ressonante é a mesma que a do Exemplo 11.1, os resultados do 
Exemplo 11.1 são válidos, contanto que a capacitância equivalente seja C e = C\ + C2 = 6 pF. A partir 
do Exemplo 11.1, V c = 100,4 V, t m = 22,47 ps e I 0 = 44,1 A. A partir da Eq. (11.20), a corrente 
máxima de carga é I v - 70,82 A. A corrente máxima da alimentação, que é metade da corrente 
máxima de carga, é J ps = 70,82/2 - 35,41 A. 

(b) A corrente média do tiristor Ia = 17,68 A. 

(c) A corrente eficaz do tiristor Ir = I 0 /^2 = 31,18 A. 

Nota: Para a mesma potência de saída e freqüência ressonante, as capacitâncias Ci e C 2 
na Figura 11.3 deveriam ser metade que as das Figuras 11.1 e 11.2. A corrente máxima de alimenta¬ 
ção torna-se a metade. A análise dos inversores em série em ponte completa é similar àquela do 
inversor em série básico na Figura 11.1a. 


11.2.2 Inversores Ressonantes em Série com Chaves 
Bidirecionais 

Para os inversores ressonantes com chaves unidirecionais, os dispositivos de potência 
têm de ser ligados em todos os semiciclos da tensão de saída. Isso limita a freqüência do 
inversor e a quantia de energia transferida da fonte para a carga. Além disso, os tiristores 
são submetidos à alta tensão de pico reverso. 

A performance dos inversores em série pode ser significativamente melhorada 
pela conexão de um diodo em antiparalelo com o tiristor, como mostrado na Figura 
11.7a. Quando o tiristor T\ é disparado, um pulso ressonante de corrente circula e T1 é 
autocomutado em t = t\. Entretanto, a oscilação ressonante continua através do diodo 
D\ até que a corrente caia novamente a zero no fim do ciclo. As formas de onda para 
correntes e tensão no capacitor são mostradas na Figura 11.7b. 



Figura 11.7 

Inversor 
ressonante em 
série básico com 
chaves 
bidirecionais. 
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A tensão reversa do tiristor é limitada para a queda direta de tensão de um 
diodo, tipicamente 1 V. Se o tempo de condução do diodo é maior que o tempo de 
desligamento do tiristor, não existe a necessidade da zona morta, e a freqüência de saída, 
f 0 , é a mesma que a freqüência ressonante, f r/ 


/o = fr = ^ (11.23) 

onde f r é a freqüência ressonante do circuito em série, em hertz. Se tq é o tempo de 
desligamento de um tiristor, a freqüência máxima do inversor é dada por 


/máx — 


2 ta 


(11.24) 


e/ 0 deve ser menor que/ m ^ x . 

O diodo Di deve ser conectado o mais próximo possível do tiristor e os termi¬ 
nais de conexão devem ser mínimos para reduzir qualquer indutância parasita na malha 
formada por Tj e D] . Como a tensão reversa durante o tempo de recuperação do tiristor 
T] já é baixa, tipicamente 1 V, qualquer indutância no caminho do diodo reduziria a 
tensão reversa da rede sobre os terminais de T i, que pode não desligar. Para superar esse 
problema, um tiristor de condução reversa (RCT) é normalmente usado. Um RCT é feito 
pela integração de um tiristor assimétrico e um diodo de recuperação rápida em uma 
única pastilha de silício, e os RCTs são ideais para inversores ressonantes em série. 

O diagrama do circuito para versão meia-ponte é mostrado na Figura 11.8a e as 
formas de ondas para a corrente de carga e os intervalos de condução dos dispositivos de 
potência são mostrados na Figura 11.8b. A configuração em ponte completa é mostrada 
na Figura 11.9a. Os inversores podem ser operados em dois modos diferentes: sem 
sobreposição e com sobreposição. No modo sem sobreposição, o disparo do tiristor é 
atrasado, até que a última oscilação de corrente através do diodo tenha sido completada, 
como na Figura 11.8b. No modo com sobreposição, um tiristor é disparado, enquanto a 
corrente no diodo da outra parte ainda está circulando, como mostrado na Figura 11.9b. 
Embora a operação com sobreposição aumente a freqüência de saída, a potência de saída 
também é aumentada. 

A freqüência máxima dos inversores ressonantes é limitada devido aos requeri¬ 
mentos de comutação ou desligamento dos tiristores, tipicamente de 12 a 20 ps, enquanto 
os transistores, que requerem somente um microssegundo ou menos, podem substituir 
tiristores. O inversor pode operar na freqüência ressonante. Um inversor transistorizado 
meia-ponte é mostrado na Figura 11.10 com uma carga conectada por transformador. O 
transistor Q 2 pode entrar em condução quase instantaneamente após o transistor ser 
cortado. 
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Figura 11.8 

Inversores em 
série meia-ponte 
com chaves 
bidirecionais. 




Figura 11.9 

Inversores em 
série em ponte 
completa com 
chaves 
bidirecionais. 



Figura 11.10 

Inversor 

ressonante 

transistorizado 

meia-ponte. 


O inversor ressonante da Figura 11.7a tem C — 2 pF, L = 20 pH, R = 0 e V$ = 220 V. O tempo de 
desligamento do tiristor é t Q ff = 12 ps. A frequência de saída é f 0 = 20 kHz. Determinar (a) a 
corrente máxima de alimentação, J pS/ (b) a corrente média dos tiristores Ia, (c) a corrente eficaz do 
tiristor Ir, (d) a tensão de pico a pico no capacitor V pp , (e) a máxima freqüência permissível de 
saída/máx e (f) a corrente média de alimentação I s . 

Solução: Quando o tiristor Ti é disparado, a corrente é descrita por 
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d íq 1 f 

L Yt + c J f ° + üc(í = 0) = Vs 


(11.25) 


com a condição inicial io(t = 0) - 0, v c (t = 0) = F c = 0- Resolvendo para a corrente, obtém-se 



C 


io (t) = F s A/ l sen G > r t 


(11.26) 


e a tensão no capacitor é 


v c (t) = F s (1 - coso ú r t) 


( 11.2 7 ) 


onde 


COr = 1/VEC" 


C0 r = 


_l(f 

V2Õ X 2" 


= 158114 rad/s 


, 158114 

fr = —-- = 25165 Hz 

7 2tc 


Tr = T = 


/r 25165 


Tr 39 74 

= 39,74 ps h = — = . = 19,87 ps 


Em cor t = r, 

Vc (0>r t = k) = Vd - 2 V s - 2 x 220 = 440 V 

(a) I p = V s VC/L = 220 V2/20 = 69,57 A. 

(b) I A =f 0 j I v sen 0 de = Ipf 0 /(itfr) = 69,57x 20000/(7C x 25165) = 17,6 A. 

(c) I g = Ip V/ofi/2 = 69,57 V20000 x 19,87 x 10~ 6 /2 = 31,01 A. 

(d) A tensão de pico a pico no capacitor V pp = V c i - V c = 440 V. 

(e) A partir da Eq. (11.24),/ máx = 10 6 /(2 x 12) = 41,67kHz. 

(f) Como não existe perda de potência no circuito, l s = 0. 


O inversor ressonante meia-ponte na Figura 11.8a é operado em uma freqüência d ef 0 - 3,5 kHz. 
Se Ci = Ci = C = 3 pF, Li = Li = L = 50 pH, R - 2 Í2 e V s = 220 V, determinar (a) a máxima 
corrente de alimentação / ps , (b) a corrente média do tiristor Ia, (c) a corrente eficaz do tiristor Ir, (d) 
a corrente eficaz na carga I 0 e (e) a corrente média de alimentação I s . 

Solução: F s = 220 V, Co = Ci + C 2 = 6 pF, L = 50 pH, R = 2Qef 0 = 3500 Hz. A análi¬ 
se desse inversor é similar à do inversor da Figura 11.3. Em vez de dois pulsos de corrente, existem 
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quatro pulsos em um ciclo completo da tensão de saída com um pulso através de cada um dos 
dispositivos Tb Di, T 2 e D 2 . A Eq. (11.20) é aplicável. Durante o semiciclo positivo, a corrente flui 
através de Ti; e durante o semiciclo negativo, a corrente flui em Di. Em um controle sem sobrepo¬ 
sição, existem dois ciclos ressonantes durante o período inteiro da freqüência de saída,/ 0 . A partir 
da Eq. (11.21), 


co r = 54160 rad/s 


S4160 

f r = - 8619,9 Hz 

2tc 


T ' = 8619^9 = 116 •“ 


h = ™ = 581J.S 


To = 


1 


3500 


= 285,72 |is 


O período desligado da corrente de carga 

td - To - T r = 285,72 - 116 = 169,72 ps 


Como td é maior que zero, o inversor operaria no modo sem sobreposição. A partir da Eq. (11.14), 
Vç = 100,4Ve Vd = 220 + 100,4 - 320,4V. 

(a) A partir da Eq. (11.7), 


1 


54160 


tan 


_1 54160 
20000 


= 22,47 ps 


Vs + Vc ~at x 

i 0 (f) = - r e sen (br t 

CO yb 


e a corrente máxima da carga torna-se l p = io(t = t m ) = 70,82 A. 

(b) Um tiristor conduz a partir do tempo t\. A corrente média do tiristor pode ser 
encontrada a partir de 


f h 

Ia =fo J k)(t) dt = 8,84 A 


(c) A corrente eficaz do tiristor é 

Ir ~ | fo J io\t) dt 


ll/2 


= 22,05 A 


(d) A corrente eficaz de carga I 0 = 2Ir = 2 x 22,05 = 44,1 A. 

(e) Po = 44,l 2 x 2= 3889 W e a corrente média de alimentação, I s = 3889/220 = 17,68 A. 
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Nota: Com chaves bidirecionais, as especificações de corrente dos dispositivos são redu¬ 
zidas. Para a mesma potência de saída, a corrente média do dispositivo é metade e a corrente eficaz 
é l/dl daquela para um inversor com chaves unidirecionais. 

Exemplo 11.5 

O inversor ressonante em ponte completa da Figura 11.9a é operado em uma freqüência 
f 0 = 3,5 kHz. Se C = 6 jiiF, L = 50 pH, R = 2 Q e V s = 220 V, determinar (a) a máxima corrente de 
alimentação Ip S , (b) a corrente média do tiristor Ia, (c) a corrente eficaz do tiristor Zr, (d) a corrente 
eficaz da carga l 0f e (e) a corrente média de alimentação I s . 

Solução: P s = 220 V, C = 6 pF, L = 50 pH, R = 2 Ü. ef 0 - 3500 Hz. A partir da Eq. (1121), 
co r = 54160 rad/s e/ r = 54160/(2 tc) = 8619,9Hz oc = 20000; T r = 1/8619,9= 116jms, t\ = 116/2 = 58ps e 
T 0 = 1/3500 = 285,72 ps. O período de desligamento da corrente de carga é 
td = To ~T r = 285,72 - 116 = 169,72 ps e o inversor operaria em modo sem sobreposição. 


Modo 1. Esse modo começa quanto Ti e T2 são disparados. Uma corrente 
ressonante circula através de T\, T 2 , carga e fonte. A corrente instantânea é descrita por 


din 1 , 

L ----- + + — J zo dt + v c (t = 0) = V s 


com as condições iniciais Íq(í = 0) = 0, v c \ (t = 0) = - V c , e a solução para a corrente dá 


+ Vc _ a t 

zo (0 = — e sen o ) r t 

CO rL 


(11.28) 


v c (t) = ~(V S + V c ) e at (a sen co r t + (ú r cos co r t) + Us 


(11.29) 


Os tiristores T\ e T 2 são desligados em t\ - n/(0 r , quando ij(t) se torna zero. 


Vci = v c (t = h) = (V s + V c )e 


a 7 l/(ür 


+ Ps 


(11.30) 


Modo 2 . Esse modo começa quando T 3 e T 4 são disparados. Uma corrente ressonante 

reversa circula através de T3, T 4 , carga e fonte. A corrente instantânea de carga é descrita por 

dio lí. 

E áT ^^ q J ó) dt + Vc (t — 0) = — V$ 


com as condições iniciais b(t = 0) = 0, e v c (t = 0) = V c i e a solução para a corrente dá 
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r s + v c 

i°(t) = ~ ~GkL~ 6 a sen CO r t (11.31) 

v c (t) = (Vs + V c )e~ at (a senoo r t + co r cosco r t)/(ú r - Vs (11.32) 

Os tiristores T 3 e T 4 são desligados quando io(t) se torna zero. 

^ = -v c (t = ti) = (V s + V c )e~ an/(úr + y s (11.33) 

Resolvendo para R c e V c \ a partir das Eqs. (11.20) e (11.23), dá 

= Va = V s (11.34) 


onde z = cm/cür. Para z = 20000 ti/ 54160 = 1,1601, a Eq. (11.34) dá V c = Rd = 420,9 V. 

(a) A partir da Eq. (11.7), 


tm — 


1 


54160 


tan 


-1 


54160 

20000 


= 22,47 ps 


A partir da Eq. (11.28), o pico da corrente de carga I p = i 0 (t = t m ) = 141,64 A. 

(b) Um tiristor conduz a partir do tempo h. A corrente média do tiristor pode ser 
encontrada a partir da Eq. (11.28): 


Ia - fo 



io(t) dt = 17,68 A 


(c) A corrente eficaz do tiristor pode ser encontrada a partir da Eq. (11.28): 


Ir 



2 


1/2 


i 0 (t) dt 


44,1 A 


(d) Acorrente eficaz da carga é I 0 = 2 Ir = 2 x 44,1 = 88,2 A. 

(e) Po = 88,2 2 x 2= 15556 W e a corrente média de alimentação, I s = 15556/220 = 70,71 A. 

Nota: Para os mesmos parâmetros de circuito, a potência de saída é quatro vezes, e as 
correntes dos dispositivos são duas vezes, aquela para um inversor meia-ponte. 


11.2.3 Resposta em Freqüência para Carga em Série 

Pode ser notado a partir das formas de onda das Figuras 11.8b e 11.9b que a tensão de 
saída pode ser variada alterando-se a freqüência de chaveamento, f s . Nas Figuras 11.4, 






520 


Eletrônica de Potência - Circuitos , Dispositivos e Aplicações Cap. 11 


11.8 e 11.9a, a resistência de carga R forma um circuito em série com os componentes 
ressonantes L eC.O circuito equivalente é mostrado na Figura 11.11a. A tensão de 
entrada é uma onda quadrada cuja componente fundamental de pico é V\ (pj co ) = 4V S /7C 
e seu valor eficaz é V x = 4V S W2 n. Usando a regra do divisor de tensão no domínio da 
freqüência, o ganho de tensão será dado por 

G (/©) = (/©) = - + - ojL/R Z j/fuCR) 

Como o)q = 1/a/LC é a freqüência ressonante e Q s = ©o L/R é o fator de qualidade, 
substituindo L, C e R em termos de Q s e ©o, teremos 


onde u = 


V 0 . _ _ 1 ____ 1 _ 

G0'co) = — (;co) = - CVyQs (co/cõo - coo/ro) ~ 1 + jQ s (u - 
coq/co. A amplitude de G(j(ú) pode ser encontrada a partir de 

1 


G(j o>) 


[1 + Qhu - l/w) 2 ] 172 


l/u) 


(11.35) 


A Figura 11.11b mostra a amplitude plotada para a Eq. (11.35) para Q s = 1 até 5. Para 
uma tensão contínua de saída, a freqüência de chaveamento deveria ser maior que a 
freqüência ressonante, f 0 . Se o inversor opera próximo da ressonância, e ocorre um 
curto-circuito na carga, a corrente crescerá para um alto valor, especialmente em uma 
alta corrente de carga. Entretanto, a corrente de saída pode ser controlada pelo aumento 
da freqüência de chaveamento. A corrente através dos dispositivos de chaveamento 
decresce quando a corrente de carga decresce, tendo, assim, menores perdas por condu¬ 
ção e uma alta eficiência a uma carga parcial. Os inversores em série são mais apro¬ 
priados para aplicações de alta tensão e baixa corrente. A saída máxima ocorre na 
ressonância, e ganho máximo para u = 1 é I G( /(o) i m áx ~ h 

Sob condições sem carga, R = 00 e Q s = 0. Assim, a curva seria simplesmente 
uma linha horizontal, ou seja, para Q s = 1 a curva característica tem uma baixa "seletivi¬ 
dade" e a tensão de saída mudará significativamente da condição sem carga para a de 
plena carga, produzindo assim baixa regulação. O inversor ressonante normalmente é 
usado em aplicações que requeiram apenas uma tensão de saída fixa. Entretanto, algumas 
regulações sem carga podem ser obtidas pelo controle da razão do tempo em freqüências 
menores que a freqüência ressonante (por exemplo, na Figura 11.8b). Esse tipo de con¬ 
trole tem duas desvantagens: (1) ele limita quão longe a freqüência de operação pode ser 
variada acima e abaixo da freqüência ressonante e (2) devido a um baixo fator Q, ele 
requer uma grande mudança na freqüência para perceber uma ampla faixa do controle 

da tensão de saída. 
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(a) Circuito com carga em série 


Figura 11.11 

Resposta em 
freqüência para 
cargas em série. 



Uma topologia de ponte, como mostrado na Figura 11.12, pode ser aplicada 
para alcançar o controle da tensão de saída. A freqüência de chaveamento f s é mantida 
constante na freqüência ressonante f 0 . Com o chaveamento simultâneo de dois disposi¬ 
tivos uma onda quase-quadrada, como mostrado na Figura 11.12b, pode ser obtida. A 
tensão eficaz fundamental de entrada é dada por 


Vi = 


4V S 

<2n 


cos a 


(11.36) 


onde a é o ângulo de controle. Pela variação de a de 0 até jc/2 em uma freqüência 
constante, a tensão V\ pode ser controlada de 4V s /(jt ^2 ) até 0. 
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Figura 11.12 

Controle de 
tensão 

quase-quadrada 
para inversor 
ressonante em 
série. 




Exemplo 11.6 

Um inversor ressonante em série com carga em série entrega uma potência na carga de 
p L = 1 kW na ressonância. A resistência de carga é R = 10 O. A freqüência ressonante é 
f 0 = 20 kHz. Determinar (a) a tensão CC de entrada V s , (b) o fator de qualidade Q s se for 
necessário reduzir a potência na carga para 250 W por controle de freqüência tal que u = 0,8, (c) o 
indutor L e (d) o capacitor C. 

Solução: (a) Como na ressonância u = 1 e i G(/co) I m áx/ a tensão máxima fundamental na 
carga é Vp = Vi (pico) = 4V s /n. 


v l _ 42 y! 

2R ~ 2Rn 


OU 


1000 = 


4 2 VÍ 
2n x 10 


que dá Vs = 110 V. 

(b) Para reduzir a potência na carga por (1000/250 =) 4, o ganho de tensão tem de ser 
reduzido por 2 em u = 0,8. Ou seja, a partir da Eq. (11.35), temos 1 + Qf (u - l/u)~ = 2 , que dá 
Qs = 3,85. 


(c) Qs é definido por 
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Qs = 


0)0 L 


ou 


3,85 = 


2 n x 20 kHz x L 


o que dá L = 306,37 juí l 


R 10 

(d) fo = 1/271 ou 20 kHz = 1/[2 jc V(306,37jiH x C) ], que dá C = 0,2067 gF. 


11.2.4 Resposta em Freqüência para Carga Paralela 

Com a carga conectada diretamente em paralelo com o capacitor C (ou através de um 
transformador), como mostrado na Figura 11.7, o circuito equivalente é mostrado na 
Figura 11.13a. Usando a regra do divisor de tensão no domínio da freqüência, o ganho de 
tensão é dado por 


G(; (o) = 


Vo 

Vi 


(;©) 


_i 

1 - co 2 LC + j&L/R 


Como cdq = 1/a/LC~~ é a freqüência ressonante e Q = 1 /Q s = R/(o 0 L é o fator de qualida¬ 
de, substituindo L,C e R, em termos de Q e co 0 , teremos 


nr . Vo 1 1 

G(/©) = vp (/CO) = -r- = --- 

Vl [1 - (CO/Q)o) Z ] + j'((0/(Oo)/Q (1 - u 2 ) + ju/Q 

onde u = co 0 /O). A amplitude de G(j co) pode ser encontrada a partir de 


G(j co) I = — 
[d 


u 2 ) 2 + (u/Q ) 2 ] 1/2 


(11.37) 


A Figura 11.13b mostra a plotagem da amplitude do ganho de tensão na Eq. (11.37) para 
Q = 1 até 5. O ganho máximo ocorre próximo da ressonância para Q > 2, e seu valor 
para u = 1 é 


I G(j(o) I máx = Q (11.38) 

Sem carga R = oo e Q = ©o. Assim, a tensão de saída na ressonância é uma função da 
carga e pode ser muito alta sem carga, se a freqüência de operação não for aumentada. 
Mas a tensão de saída é controlada normalmente sem carga pela variação da freqüência 
acima da ressonância. A corrente conduzida pelo dispositivo de chaveamento é indepen¬ 
dente da carga, mas aumenta com a tensão CC de entrada. Assim, a perda por condução 
continua relativamente constante, resultando em baixa eficiência em uma carga leve. 
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Figura 11.13 

Resposta em 
freqüência para 
carga paralela. 



(a) Carga paralela 



Se o capacitor C é curto-circuitado devido a uma falta na carga, a corrente é 
limitada pelo indutor L. Esse tipo de inversor é, naturalmente, à prova de curto-circuito 
e desejável para aplicações com severos requerimentos de curto-circuito. Esse inversor é 
usado principalmente em aplicações de baixa tensão e alta corrente, onde a faixa de 
tensão de entrada é relativamente estreita, tipicamente até ± 15%. 


Exemplo 11.7 

Um inversor ressonante em série com carga paralela entrega uma potência à carga de Pi = 1 kW 
em uma tensão de carga senoidal máxima de Vp = 330 V e na ressonância. A resistência de carga é 
R = 10 U. A freqüência ressonante éf 0 = 20 kHz. Determinar (a) a tensão CC de entrada V St (b) a 
razão da freqüência u, se for necessário reduzir a potência na carga para 250 W por controle de 
freqüência, (c) o indutor L e (d) o capacitor C. 

Solução: (a) A componente fundamental máxima de uma tensão quadrada é 
V p = 4Y$/n. 


Vp _ 4^ 
2 R ~ 2kR 


ou 


1000 = 


4 2 V s 2 
2 tc x 10 


que dá Vs = 110 V, Vi(pko) — 4 V$/k — 4 x 110/k — 140,06 V. 
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(b) A partir da Eq. (11.38) o fator de qualidade é Q = V p /Vi (pico) = 330/140,6 = 2,356. Para 
reduzir a potência na carga por (1000/250 =) 4, o ganho de tensão tem de ser reduzido por 2. Isto é, 
a partir da Eq. (11.37) teremos 


(1 - u 2 ) 2 + (u/2,356) 2 = 2 2 


que dá u - 1,693. 

(c) Q é definido por 


Q = 


R 

co()L 


ou 


2,356 = 


R 

2kx 20 kHz L 


que resulta L = 33,78 jiH. 

(d) /o = 1/2 Tc VLCT ou 20 kHZ = 1/2 tc V(33,78 pH x C), que dá C = 1,875 pF. 

11.2.5 Resposta em Frequência para Carga em Série-Paralelo 

Na Figura 11.10 o capacitor C\ = C2 = C s forma um circuito em série e o capacitor C 
está em paralelo com a carga. Esse circuito é um compromisso entre as características de 
uma carga em série e uma carga paralela. O circuito equivalente é mostrado na Figura 
11.14a. Usando a regra do divisor de tensão no domínio da frequência, o ganho de tensão 
é dado por 


Uo 1 

G (/CO) = A (/O)) = -y - - 

^ 1 + C p /Cs - co l LC v + /co L/R - //(coCR) 

Como coq = 1/VLC é a freqüência ressonante e Q s = (OqL/R é o fator de quali¬ 
dade, substituindo L, C e R em termos de Q s e cOq, teremos 

Uo 1 

G(/C0) = (/CO) =-- y- . 

1 [1 + Cp/Cs — co LCp + /Q s (co/coo — coo/co) 


1 

1 + (Cp/C s )(l - w 2 ) + jQs(u - l/u) 
onde u — cog co. A amplitude de G(/co) pode ser encontrada a partir de 

_1 

| [1 + (Cp/CsHl - u 2 )] 2 + Qs (u - l/w) 2 } 172 


GO'®) 


(11.39) 
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Figura 11.14 

Resposta em 
freqüência para 
carga em 
série-paralelo. 


(a) Carga em série-paraleio 



(b) Resposta em freqüência 


A Figura 11.14b mostra a plotagem da amplitude do ganho de tensão na Eq. (11.39) para 
q s — i até 5 e Cp/C s = 1. Esse inversor combina as melhores características da carga em 
série e da paralela, enquanto elimina os pontos fracos, tais como falta de regulação para 
carga em série e corrente de carga independente para carga paralela. 

Quando C p diminui, o inversor exibe as características de carga em série. Com 
um valor razoável de C p/ o inversor exibe algumas das características de carga paralela e 
pode operar sem carga. Quando C p torna-se menor, a freqüência superior, necessária 
para uma tensão de saída específica, aumenta. A escolha C p = C s é geralmente um bom 
compromisso entre a eficiência em carga parcial e a regulação sem carga com uma 
freqüência superior razoável. Para fazer a corrente diminuir com a carga a fim de manter 
uma alta eficiência em carga parcial, o Q de plena carga é escolhido entre 4 e 5. Um 
inversor com carga em série-paralelo pode ultrapassar uma tensão de entrada e a de 
carga, da condução a vazio até à plena carga, enquanto mantém excelente eficiência. 
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11.3 INVERSORES RESSONANTES PARALELOS 

Um inversor ressonante paralelo é o dual de um inversor ressonante em série. Ele é 
alimentado a partir de uma fonte de corrente tal que o circuito oferece uma alta impedân- 
cia para o chaveamento de corrente. Um circuito ressonante paralelo é mostrado na 
Figura 11.15. Como a corrente é continuamente controlada, esse inversor dá uma melhor 
proteção de curto-circuito sob condições de falta. Somando as correntes através de R, L 
e C, obtém-se 

_ d v v 1 f 
C ~dt + R + L ' vdt = Is 

com condição inicial v{t = 0) = 0 e i L (t = 0) ~ 0. Essa equação é similar à Eq. (11.2), se 
i substitui v, R por 1/R, L por C, C por L e V s por I s . Usando a Eq. (11.5), a tensão v é 
dada por 

v - e~ at senco r t (11.40) 

co r c 


onde a = 1/2 RC. A freqüência ressonante amortecida co r é dada por 


LC 4 R 2 C 2 


(ii.4i; 



(a) Circuito paralelo 


(b) Tensão de entrada 


Figura 11.15 

Circuito 

ressonante 

paralelo. 


Usando a Eq.(11.7), a tensão v na Eq. (11.40) torna-se máxima em t m dado por 
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que pode ser aproximado para 7i/co r . A impedância de entrada é dada por 

Z(;co) = li (/<0t = R 1 + jR/(úL + jmCR 

onde Ij é a corrente eficaz CA de entrada e I; = 4 1/^2 n. O fator de qualidade Qp é 

Q = = «L - R VF = 28 < 1L43 > 

onde ò é o fator de amortecimento e 5 = a/coo = (R/2) VC/ZT. Substituindo L, C e R em 

termos de Qp e coo teremos 

_ Vo . _ 1_1_ 

Z ^ C °) “ li ^ 1 + ;Q P (co/ox) - coo/co) 1 + jQ v (u - l/u) 

onde w = coq/co. A amplitude de Z(/co) pode ser encontrada a partir de 


IZ(/©)I 


___ 

[1 + Q v 2 (u - l/w) 2 ] 172 


(11.44) 


que é o mesmo que a Eq. (11.35). A plotagem da amplitude é mostrada na Figura 11.11b. 
Um inversor ressonante paralelo é mostrado na Figura 11.16a. O indutor L e atua como 
uma fonte de corrente e o capacitor Ceo elemento ressonante. L m é a indutância mútua 
do transformador e atua como o indutor ressonante. Uma corrente constante é chaveada 
altemativamente no circuito ressonante pelos transistores Qi e Q2. Os sinais de comando 
são mostrados na Figura 11.16b. Referindo a resistência de carga R L no lado primário e 
desprezando as indutâncias de dispersão do transformador, o circuito equivalente é 
mostrado na Figura 11.16c. Um inversor ressonante prático que alimenta uma lâmpada 
fluorescente é mostrado na Figura 11.17. 

A topologia de ponte na Figura 11.18a pode controlar a tensão de saída. A 
freqüência de chaveament of s é mantida constante na freqüência ressonante f Q . Com o 
chaveamento de dois dispositivos simultaneamente, uma onda quase-quadrada, como 
mostrado na Figura 11.18b, pode ser obtida. A corrente fundamental eficaz de entrada 
e dada por 


li = 


41s 

a / 2 " K 


cos a 


(11.45) 


Pela variação de a de 0 até n/2 em uma freqüência constante, a corrente l\ pode ser 
controlada de 4Is/(^l2 n) a zero. 
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Esse conceito pode ser estendido para aplicações HVDC nas quais a tensão CA 
é convertida em tensão CC e então convertida de volta em CA. A transmissão é normal¬ 
mente feita em uma corrente CC constante I m édio * Uma versão monofásica é mostrada na 
Figura 11.18c. O estágio de saída poderia ser um inversor do tipo fonte de corrente ou um 
retificador controlado tiristorizado. 




Figura 11.16 

Inversor 

ressonante 

paralelo. 



(b) Circuito equivalente 



(c) 
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Figura 11.17 

Inversor 

ressonante 

prático. 




Exemplo 11.8 

O inversor ressonante paralelo da Figura 11.16a entrega uma potência de carga de 
Pl = 1 kW a uma tensão de carga senoidal máxima Vp = 170V e na ressonância. A resis¬ 
tência de carga é R = 10Q. A freqüência ressonante é/o = 20kHz. Determinar (a) a corrente 
CC de entrada I s , (b) o fator de qualidade Qp se for necessário reduzir a potência na carga 
para 250W pelo controle de freqüência tal que u = 1,25 (c) o indutor L e o (d) capacitor C. 

Solução: (a) Como na ressonância u = le ÍZ(/a>)l m áx = 1, a corrente fundamental máxi¬ 
ma na carga é lp = 4I s /k. 


n ipR 4 2 ih 

Pl = ~br = - T 

2 2ji 2 


OU 


1000 = 


4 2 J 2 10 

2k 2 


que dá I s = 11,1 A. 

(b) Para reduzir a potência na carga por (1000/250 =) 4, a impedãncia tem de ser reduzida 
por 2 em u = 1,25. Isto é, a partir da Eq. (11.44), teremos 1 + Qp(u - l/u) 2 = 2 2 , que dá Q s = 3,85. 

(c) Qp é definido por Q p = co 0 CR ou 3,85 = 2n x 20 kHz x C x 10, que dá 
C = 3,06 pF. 

(d) f 0 = 1/2ti VEC ou 20 kHz = 1/[2 tc V(3,06pH x L)], que dá L = 20,67pF. 

11.4 INVERSOR RESSONANTE CLASSE E 

Um inversor ressonante classe E usa apenas um transistor e tem baixas perdas por 
chaveamento, produzindo uma alta eficiência de mais de 95%. O circuito é mostrado na 
Figura 11.19a. Ele é normalmente usado para aplicações de baixa potência, requerendo 
menos que 100 W, particularmente em reatores eletrônicos de alta freqüência para lâm¬ 
padas. O dispositivo de chaveamento tem de suportar uma alta tensão. Esse inversor é 
normalmente usado para tensões de saída fixas. Entretanto, a tensão de saída pode ser 
alterada variando-se a freqüência de chaveamento. A operação do circuito pode ser 
dividida em dois modos: modo 1 e modo 2. 
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Figura 11.18 

Controle de 
corrente 

quase-quadrada 
para inversor 
ressonante 
paralelo. 


k +a 2tz - a 


0 

! 71 K-a K 

1 1 


2n 

_j 

_ ! _ ! _ 



s 

1 1 

1 


i Q v Q4 1 Q v Q2 1 Q>> ^3 í Q31 Q4 I 

(b) Corrente de saída 



Modo 1. Durante esse modo, o transistor Qi está conduzindo. O circuito 
equivalente é mostrado na Figura 11.19b. A corrente da chave ít consiste da corrente 
da fonte i s e da corrente de carga i 0 . A fim de obter uma corrente de saída quase-se- 
noidal, os valores de L e C são escolhidos para ter um alto fator de qualidade, 
Q > 7 e baixa razão de amortecimento, usualmente 0,072. A chave é desligada em 
tensão zero. Quando a chave é desligada, sua corrente é imediatamente desviada 
através do capacitor C e . 

Modo 2. Durante esse modo, o transistor Qi está em corte. O circuito equiva¬ 
lente é mostrado na Figura 11.19b. A corrente do capacitor i e torna-se a soma de i s e i 0 . A 
tensão da chave aumenta de zero a um valor máximo e cai a zero novamente. Quando a 
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tensão da chave cai a zero, i e = C e dvr/dt normalmente será negativa. Assim, a tensão da 
chave tenderia a ser negativa. Para limitar essa tensão negativa, um diodo é conectado 
em antiparalelo, como mostrado na Figura 11.19a pelas linhas pontilhadas. Se a chave é 
um MOSFET, sua tensão negativa é limitada por seu diodo interno a uma queda de 
diodo. 


Modo 3. Esse modo existirá somente se a tensão da chave cair a zero com 
inclinação negativa finita. O circuito equivalente é similar àquele para o modo 1, exceto 
as condições iniciais. A corrente de carga cai a zero no fim do modo 3. Entretanto, se os 
parâmetros do circuito fossem tais que a tensão da chave caísse a zero com uma inclina¬ 
ção zero, não haveria necessidade do diodo e esse modo não existiria. Isto é, vj = 0 e 
dvT/dt = 0. Os parâmetros ótimos que usualmente satisfazem a essas condições e dão a 
máxima eficiência são fornecidas por: 

L e = 0,400 IR /(Os 

~ _ 2,165 

° " Rc o7 

cosL = A = 0,3533 R 

(OsC 


onde co s é a freqüência de chaveamento. O ciclo de trabalho é k = t on /T s = 30,4%. As 
formas de onda da corrente de saída, corrente na chave e tensão na chave são mostradas 
na Figura 11.19c. 

Exemplo 11.9 

O inversor classe E da Figura 11.19a opera em ressonância e tem V s = 12 V e R = 10 Q. A freqüên¬ 
cia de chaveamento é f s = 25 kHz. (a) Determinar os valores ótimos de L, C, C e e L e . (b) Use o 
PSpice para plotar a tensão de saída v 0 e â tensão na chave vt para k = 0,304. Supor Q - 7. 

Solução: Ps = 12 V, R = 10 D e co s = 2 nf s = 2n x 25 kHz = 157,1 krad/ s . 


/VT 0,400IR 

(a) Le — ~ — 0,4001 x 

COs 


10 


157,1 krad/s 


= 25,47 jiH 


C e = 


2,165_ 2,165 _ 

R(ú s ~ 10 x 157,1 krad/s 


= 1,38 mF 


L = 


QR __ 7 x 10 

CDs 157,1 krad/s 


445,63 jiH 
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co S L - l/cosC = 0,3533 R ou 7 x 10 - 1/co S C = 0,3533 x 10, o que dá C = 0,0958 pF. O fator de 
amortecimento é 

8 = (R/2)VC/L = (10/2) ^0,0958/445,63 = 0,0733 

que é muito pequeno, e a corrente de saída deveria ser essencialmente senoidal. A freqüência 
ressonante é 


2ti VLC 27tV(445,63qH x 0,0958 jllF) 


= 24,36 kHz 



Modo 1 Modo 2 


(b) Circuitos equivalentes 



(c) Formas de onda 



Inversor 
ressonante 
classe E. 
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(b) T s = 1/fs = 1/25 kHz = 40 jis e t on = kT s = 0,304 x 40 = 12,24 ps. O circuito para simula¬ 
ção PSpice é mostrado na Figura 11.20a e a tensão de controle na Figura 11.20b. A listagem do 
arquivo do circuito é como se segue: 


Example 11 

-9 

Class-E Resonant Inverter 

VS 

1 

0 

DC 12V 


VY 

1 

2 

DC 0V 

; Voltage source to measure input current 

VG 

8 

0 

PULSE {0V 

2 0V 0NS 1NS 12. 24US 40US) 

RB 

8 

7 

250 

; Transistor base-drive resistance 

R 

6 

0 

10 


LE 

2 

3 

25. 47UH 


CE 

3 

0 

1. 3 8UF 


C 

3 

4 

0. 0958UF 


L 

5 

6 

445. 63UH 


VX 

4 

5 

DC 0V 

; Voltage source to measure current of L2 

Q1 

3 

7 

0 MODQ1 

; BJT switch 

.MODEL 

MODQ1 

NPN (IS = 6 . 734F 

BF=416. 4 ISE-6. 734F BR=.7371 

+ 

CJE 

= 3 . 

638P MJ C =.3085 VJC = 

= .75 CJE = 4. 493P MJE-.2593 VJE=.75 

+ 

TR= 

239. 

5N TF=301. 2P) 

; Transistor model parameters 

.TRAN 

2US 

30 0US 180US 1US UIC 

; Transient analysis 


.PROBE 

.OPTIONS ABSTOL 
. END 


= 1. OON RELTOL =0. 01 VNTOL 


Graphics postprocessor 
= 0.1 ITL5=20000 ; convergence 


Figura 11.20 
Inversor 

ressonante classe 
E para simulação 
PSpice. 



(b) Tensão de comando 


As plotagens do PSpice são mostradas na Figura 11.21, onde V(3) = tensão 
na chave e V(6) = tensão de saída. Usando o cursor do PSpice na Figura 11.20, obtém-se 
V 0(pp) = 29,18 V e V T(pico) = 31,481 V. 
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Exampie 11-9 Class-E Resonant Inverter 

Date/Time run: 07/18/92 10:44:57 Temperature: 27.0 



□ V (3) 


Cl = 

226.209U, 

-14.969 

C2 = 

245.864U, 

14.481 

dif = 

-19.656U, 

-29.449 


Figura 11.21 

Plotagens PSpice 
para o Exemplo 
11.9. 


11.5 RETIFICADOR RESSONANTE CLASSE E 

Como os conversores CC-CC geralmente consistem de um inversor ressonante COCA e 
de um retificador, um retificador a diodos de alta freqüência sofre desvantagens tais 
como perdas por condução e chaveamento, oscilações parasitas e alto conteúdo harmô¬ 
nico da corrente de entrada. Um retificador ressonante classe E, como mostrado na 
Figura 11.22a, supera essas limitações. Ele usa o princípio de chaveamento em tensão 
zero do diodo. Isto é, o diodo corta em tensão zero. A capacitância de junção do diodo é 
incluída na capacitância ressonante C e, portanto, não afeta desfavoravelmente a opera¬ 
ção do circuito. A operação do circuito pode ser dividida em dois modos: modo 1 e modo 
2. Consideraremos que Cf será suficientemente grande tal que a tensão média de saída 
V 0 será constante. A tensão de entrada é v s — V m sen co t. 

Modo 1. Durante esse modo, o diodo está cortado. O circuito equivalente é 
mostrado na Figura 11.22b. Os valores de L e C são tais que na freqüência de operação, 
/. A tensão que aparece sobre L e C é V(lq = V s sen co t - V 0 . 

Modo 2. Durante esse modo, o diodo está conduzindo. O circuito equivalen¬ 
te é mostrado na Figura 11.22b. A tensão que aparece sobre L é v(LC) = Vs sen cof - Vo. 
Quando a corrente do diodo íd, que é a mesma que a do indutor ip, atinge o zero, o diodo 
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corta. No corte iv = ÍL = 0 e vd = vc = 0. Isto é, ic = Cdv c /dt = 0, que dá dv c /dt = 0. 
Portanto, a tensão no diodo é zero no corte, reduzindo, dessa forma, as perdas por 
chaveamento. A corrente do indutor pode ser expressa aproximadamente por 

il = l m sen (cot -<[>) — I 0 (11.46) 

em que I m = V m /R e 1 0 = Vo/R . Quando o diodo está conduzindo, o deslocamento § 
será de 90°. Quando o diodo está cortado, ele será 0°, contanto que co L = 1/coC. Portanto, 
(J) terá um valor entre 0° e 90°, e seu valor depende da resistência de carga R. A corrente 
de pico a pico será 2 V m /R. A corrente de entrada tem uma componente CC 1 0 e um 
atraso de fase (j). A fim de melhorar o fator de potência de entrada, normalmente é 
conectado um capacitor de entrada, como mostrado na Figura 11.21a pelas linhas ponti¬ 
lhadas. 

Exemplo 11.10 

O retificador classe E da Figura 11.22a alimenta uma carga com uma potência de Pi = 400 mW 
com V 0 = 4 V. A tensão máxima de alimentação é V m = 10 V. A freqüência da alimentação é 
/ = 250 kHz. A ondulação, de pico a pico, na tensão média de saída é AV 0 = 40 mV. (a) Determinar 
os valores de L, C e Cf e (b) as correntes média e eficaz de L e C. (c) Use o PSpice para plotar a 
tensão de saída v 0 e a corrente do indutor zl* 

Solução: V m = 10 V, Vo - 4V, AVo = 40 m Ve/ = 250 kHz. 

(a) Escolha um valor apropriado de C. Aplicando C = 10 nF, a freqüência ressonante 
será fo =f= 250 kHz; 250 kHz = f 0 = l/[Zn V(Tx 10 nF) ], que dá L = 40,5 |xH; Pl = Vo/R ou 
400 mW = 4 2 /R, que dá R = 40 Q; I 0 = V 0 /R = 4/40 = 100 mA. O valor da capacitância Cf é 
dado por 


C/ = 


Io 


100 mA 


2/A Vo 2 x 250 kHz x 40 mV 


= 5pF 


(b) Im = V m /R = 10/40 = 250 mA. A corrente eficaz do indutor L é 


Il (rms) — 


-—- 

100 2 + 2 y = 203,1 mA 


Il (médio) = 100 mA 
A corrente eficaz do capacitor C é 


T 250 

lC (rms) - ~\J2 - 


176,78 mA 


Ic (médio) — 0 
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Modo 1 Modo 2 

(b) Circuitos equivalentes 



(c) Formas de onda 


Figura 11.22 

Retificador 
ressonante 
classe E. 


(c) T = l/f = 1/250 kHz = 4 ps. O circuito para simulação PSpice é mostrado na Fi¬ 
gura 11.23. A lista do arquivo do circuito é o seguinte: 

Example 11-10 Class E Resonant Rectifier 

VS .1 0 SIN (0 10V 2 5 0RHZ) 

VY 1 2 DC 0V ; Voltage source to measure input current 

R 4 5 4 0 

L 2 3 4 0.5UH 
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c 

3 

4 

10NF 



CF 

4 

0 

5UF 



VX 

5 

0 

DC 0V 

Voltage source 

to measure current through R 

Dl 

3 

4 

DMO D 

; 

Rectifier diode 

.MODEL 


DM0 D 

D 

; 

Diode default parameters 

.TRAN 


0.1US 1 

220US 1200US 0 

. 1US UIC 

Transient analysis 

.PROBE 




; 

Graphics postprocessor 

.OPTIONS 

ABSTOL 

= 1.00N RETOLl 

= 0.01 VNTOL = 

= 0.1 ITL5=40000 ; convergence 

.END 







Figura 11.23 

Retificador 
ressonante classe 
E para simulação 
PSpice. 


c 



A plotagem do PSpice é mostrada na Figura 11.24, onde I(L) = corrente no 
indutor e V(4) = tensão de saída. Usando o cursor do PSpice na Figura 11.24, obtém-se 
V 0 = 3,98 V, V 0 = 63,04 mV e i L (pp) = 489,36 mA. 


Figura 11.24 

Plotagem do 
PSpice para o 
Exemplo 11.10. 


Example 11-10 Class-E Resonant Rectifier 
Date/Time run: 07/18/92 13:03:11 


Temperature: 27.0 




□l(L) 


Tempo 


Cl = 

1.2028m, 

4.0122 

C2 = 

1.2047m, 

3.9493 

dif = 

-1.8333U, 

62.894m 
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11.6 CONVERSORES RESSONANTES COM CHAVEAMENTO 
EM CORRENTE ZERO 

As chaves do conversor ressonante com chaveamento em corrente zero (ZCS) são "liga¬ 
das" e "desligadas" em corrente zero. O circuito ressonante que consiste da chave CH 1a 
do indutor L e do capacitor C é mostrado na Figura 11.25a. Ele é classificado por K. Liu, 
R. Oruganti e F. C. Y. Lee, em dois tipos: L e M. Em ambos os tipos, o indutor L limita o 
di/dt da corrente da chave, e L e C constituem um circuito ressonante em série. Quando 
a corrente na chave for zero, haverá uma corrente i = Cj d Vj/dt circulando através da 
capacitância interna Cj devido a uma inclinação finita da tensão sobre a chave no 
desligamento. Esse fluxo de corrente causa dissipação na chave e limita o chaveamento 
em alta freqüência. 

A chave pode ser implementada em uma configuração meia-onda, como mos¬ 
trado na Figura 11.25b, onde o diodo D\ permite fluxo unidirecional de corrente, ou em 
uma configuração em onda completa, como mostrado na Figura 11.25c, onde a corrente 
da chave pode fluir bidirecionalmente. Os dispositivos práticos não cortam em corrente 
zero devido aos seus tempos de recuperação. Como resultado, uma quantia de energia 
será armazenada no indutor L da configuração tipo L, e transientes de tensão aparecerão 
sobre a chave. Isso favorece a configuração tipo L sobre a tipo M. 



Tipo L Tipo M 

(a) Tipos de chave 



Figura 11.25 

Configurações 
de chaves para 
conversores 
ressonantes 
ZCS. 
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11 «6-1 Conversor Ressonante ZCS Tipo L 

Um conversor ressonante ZCS tipo L é mostrado na Figura 11.26a. A operação do circuito 
pode ser dividida em cinco modos, cujos circuitos equivalentes são mostrados na Figura 
11.26b. Redefiniremos a origem de tempo t = 0, no início de cada modo. 


Figura 11.26 

Conversor 
ressonante ZCS 
tipo L. 




— 





+ 

* o 


T 

< 

01 

li 

b'° 

T 

< 

0) 

o 

.. ._J1 

1 

i’ 1 - ’ 

-V 8 

2V S = 

O 

J 1_ 


Modo 1 Modo 2 Modo 3 



Modo 4 Modo 5 


(b) Circuitos equivalentes 



Modo 1. Esse modo é válido para 0 < t < t\. A chave CHi é ligada e o diodo 
Dm conduz. A corrente do indutor íl, que cresce linearmente, é dada por 
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V s 

il = y * ( 11 . 47 ) 

Esse modo termina no tempo t = t\ quando ii(t = tj) = I 0 . Isto é, t\ = I 0 L/V S . 

Modo 2. Esse modo é válido para 0 < t < t 2 . A chave CHi continua ligada, 
mas o diodo D m está cortado. A corrente do indutor ii é dada por 

íl = Im sen mt + lo (11.48) 

em que l m = V s VC/L e coq = 1/VLC” . A tensão no capacitor v c é dada por 

Vc = Vs (1 - COS 0)0 1) 

A corrente máxima da chave, que ocorre em t = ( n/2 ) a/LC~, é 

Ip — lm + lo 


A tensão máxima no capacitor é 


IA (pico) — 21 7 $ 

Esse modo termina em t = quando ii(t = Í 2 ) = A/ e v c(t - h) = V C 2 = 2V S . Portanto, 
t 2 = n^lLC~. 


Modo 3. Esse modo é válido para 0 < t < fe- A corrente do indutor que cai 
de 1 0 a zero é dada por 


íl = lo - lm sen coo f 


(11.49) 


A tensão no capacitor é dada por 


Vc = 2 Vs cos o)o t (11.50) 

Esse modo termina em t = t$, quando ii(t = t$) = 0 e v c (t = t$) = V&. Assim, Í3 = VLC sen _1 (l/x) 
onde x - l m /l 0 = (y s /7 0 ) VC/L . 
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Modo 4. Esse modo é válido para 0 < t < 4- O capacitor fornece a corrente 
I 0 , e sua tensão é dada por 


V C = V C 3 


c 


(11.51) 


Esse modo termina no tempo t - 4/ quando v c (t = 4 ) = 0- Assim, 4 = V c ^C/I 0 . 


Modo 5. Esse modo é válido para 0 < f < Í 5 . Quando a tensão no capacitor 
tende a ser negativa, o diodo Dm conduz. A corrente de carga 1 0 circula através do diodo 
D m . Esse modo termina no tempo t = te, quando a chave CHi é novamente ligada, e o 
ciclo é repetido. Isto é, ts = T - (t\ + 4 + 4 + 4)- 

As formas de onda para 4 e são mostradas na Figura 11.26c. A tensão 

máxima da chave é igual à tensão CC de alimentação, V s . Como a corrente na chave é 
zero, durante o corte e condução, as perdas por chaveamento, que são o produto de v e i, 
tornam-se muito pequenas. A corrente ressonante de pico l m tem de ser maior que a 
corrente de carga I 0 , e isso estabelece um limite ao valor mínimo da resistência de carga, 
R. Entretanto, colocando um diodo em antiparalelo com a chave, pode-se fazer com que 
a tensão de saída fique insensível às variações da carga. 

Exemplo 11.11 

O conversor ressonante ZCS da Figura 11.26a entrega uma potência máxima de Pi = 400 mW com 
V 0 - 4 V. A tensão de alimentação é V s = 12 V. A freqüência máxima de operação é 

/máx = 50 kHz. Determinar os valores de L e C. Supor que os intervalos t\ e £3 sejam muito 

pequenos e x = 1,5. 

Solução: = 12 V,f=f máx = 50 kHz eT = 1/50 kHz = 20 psJP L = V 0 I 0 ou4G0 mW = 

4 l 0f que dá I 0 = 100 mA. A fneqüênda máxima ocorrerá quando ts = 0. Como 4 = 4 = 4 = 0, 
4 + 4 = T. Substituindo 4 = 2 V s C/I m e usando x = (V s /I 0 ) V(C/L), obtém-se 


7tVLC“ 


+ 


2VsC 

Io 


T 


ou 


^C + ^C = T 


X In 


Io 


que dá C = 0,0407pF. Assim L = (V s /xI 0 ) 2 C = 260,52 pH. 


11.6.2 Conversor Ressonante ZCS Tipo M 

Um conversor ressonante ZCS tipo M é mostrado na Figura 11.27a. A operação do 
circuito pode ser dividida em cinco modos, cujos circuitos equivalentes são mostrados na 
Figura 11.27b. Redefiniremos a origem de tempo, t — 0, no início de cada modo. As 
equações dos modos são similares àquelas de um conversor tipo L, exceto as seguintes. 
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Figura 11.27 

Conversor 
ressonante ZCS 
tipo M. 


(a) Circuito 



Modo 4 Modo 5 

(b) Circuitos equivalentes 


Modo 2* A tensão no capacitor é dada por 

v c = V s coso )ot (11.52) 

A tensão máxima do capacitor é V c (pi c $ ~ ^s* Ao final desse modo em t = Í 2 , 

V c ( t = t 2 ) = v c2 = - V s . 



(c) Formas de onda 
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Modo 3. A tensão no capacitor é dada por 

v c = - V s cosooof (11.53) 

Ao final desse modo em t = £ 3 , v c (t = £3) = V c3 . Deve-se notar que V& terá um valor 
negativo. 


Modo 4. Esse modo termina em £ = £4 quando v c (t = £ 4 ) = V s . Assim £4 = 
(Vs - V C 3) C/lo . As formas de onda para ii e são mostradas na Figura 11.27c. 


11.7 CONVERSORES RESSONANTES COM CHAVEAMENTO 
EM TENSÃO ZERO 

As chaves de um conversor ressonante com chaveamento em tensão zero (ZVS) 
"ligam" e "desligam" em tensão zero. O circuito ressonante é mostrado na Figura 
11.28a. O capacitor C é conectado em paralelo com a chave CH] para realizar o 
chaveamento em tensão zero. A capacitância interna da chave Cj é somada ao capaci¬ 
tor C e afeta somente a freqüência ressonante, não contribuindo dessa forma para a 
dissipação de potência na chave. Se a chave for implementada com um transistor Qi 
e um diodo D 1 em antiparalelo, como mostrado na Figura 11.28b, a tensão sobre C 
será grampeada por Dy e a chave será operada em uma configuração de meia-onda. 
Se o diodo D\ for conectado em série com Qi como mostrado na Figura 11.28c, a 
tensão sobre C poderá oscilar livremente, e a chave será operada em uma configura¬ 
ção de onda completa. Um conversor ressonante ZVS é mostrado na Figura 11.29a. O 
conversor ressonante ZVS é o dual do conversor ressonante ZCS da Figura 11.27a. As 
equações para o conversor ressonante ZCS tipo M podem ser aplicadas se ii for 
substituído por v c , e vice-versa, L por C, e vice-versa, e V s e l 0r e vice-versa. A 
operação do circuito pode ser dividida em cinco modos, cujos circuitos equivalentes 
são mostrados na Figura 11.29b. Redefiniremos a origem de tempo, £ = 0, no início de 
cada modo. 

Modo 1. Esse modo é válido para 0 <£< £ 1 . Ambos, a chave CHi e o diodo 
D m , estão desligados. O capacitor C carrega uma taxa constante da corrente de carga 1 0 . 
A tensão no capacitor v c , que cresce, é dàda por 

i= “ £ (11.54) 

Esse modo termina em £ = t\, quando v c (t = £|) = V s . Isto é, t\ = V S C/1 0 . 




Cap. 11 Conversores de pulsos ressonantes 


545 



(a) Circuito ZVS 
C 



(c) Onda completa 


Figura 11.28 

Configurações da 
chave para 
conversores 
ressonantes ZVS. 


Modo 2. Esse modo é válido para 0 < t < t2- A chave CHi ainda está desliga¬ 
da, mas o diodo D m conduz. A tensão no capacitor v c é dada por 

v c = Vm sencoof + (11.55) 

onde V m = I 0 Al/C . A tensão máxima da chave, que ocorre em t = (n/2) VLC , é 


V T (pico) — 



(11.56) 


A corrente no indutor ip é dada por 

il = Io cos coof 


(11.57) 


Esse modo termina em t = quando v c (t = t 2 ) = V s , e ip(t - t 2 ) - -I 0 . Portanto, 

t 2 = n VLC . 
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Modo 3. Esse modo é válido para 0 < t < £ 3 . A tensão no capacitor, que cai 
de V s a zero, é dada por 


= Vs - Vm sen coo t 


(11.58) 


A corrente no indutor ip é dada por 

íl = - Io cos coo t (11.59) 

Esse modo termina em t = £3, quando v c (£ = £3) = 0 e ip(t = £3) = I L3 . Assim, 

t 3 = VLcT sen -1 x 


onde x = V s /V m = (V $ /I 0 ) Vc/L . 


Modo 4» Esse modo é válido para 0 < t < £ 4 . A chave CHi é ligada, e o diodo 
D m continua ligado. A corrente no indutor, que cresce linearmente de h 3 a 1 0 , é dada por 


ÍL = lL3 + 


Vs 


(11.60) 


Esse modo termina no tempo t = í 4 , quando ii(t = f 4 ) = 0. Assim, £4 = (í 0 - I L3 ) (L/V s ). 
Notar que 1^3 é um valor negativo. 


Modo 5. Esse modo é válido para 0 < t < £ 5 . A chave CHi está ligada, mas 
D m está desligado. A corrente de carga Io circula através da chave. Esse modo termina no 
tempo £ = £ 5 , quando a chave CH\ é desligada novamente e o ciclo é repetido. Ou seja, 
£5 = T — (£) + £2 + £3 + £ 4 )- 

As formas de onda para i L e v c são mostradas na Figura 11.29c. A Eq. (11.56) 
mostra que a tensão máxima da chave ^repico) é dependente da corrente de carga 7 0 . 
Portanto, uma ampla variação na corrente de carga resultará em uma ampla variação da 
tensão na chave. Por essa razão, os conversores ZVS são usados apenas para aplicações 
de carga constante. A chave tem de ser ligada somente em tensão zero. De outra forma, a 
energia armazenada em C será dissipada na chave. Para evitar essa situação, o diodo 
D i em antiparalelo tem de conduzir antes de a chave ser ligada. 
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(a) Circuito ZVS 



Modo 4 Modo 5 


(b) Circuitos equivalentes 



Figura 11.29 

Conversor 
ressonante ZVS. 


11.8 CONVERSORES RESSONANTES COM CHAVEAMENTO 
EM TENSÃO ZERO DE DOIS QUADRANTES 

O conceito ZVS pode ser estendido para um chopper classe A de dois quadrantes, como 
mostrado na Figura 11.30a, onde os capacitores C + - C_ = C/2. O indutor L tem um 
valor tal que forme um circuito ressonante. A freqüência ressonante éf 0 = 1/(271 VLC ), 
e é muito maior que a freqüência de chaveamento f s . Supondo que a capacitância do 
filtro C e seja grande, a carga é substituída por urna tensão CC V m édio como mostrado 
na Figura 11.30b. As operações do circuito podem ser divididas em seis modos. Os 
circuitos equivalentes para vários modos são mostrados na Figura 11.30c. 
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Modo 1. A chave CH+ está ligada. Supondo uma corrente inicial de ho a 
corrente do indutor ii é dada por 


V s 

i L = Y t (n.6i) 

Esse modo termina quando a tensão no capacitor C + é zero e CH + é desligada. A tensão 
em C_ é V s . 

Modo 2. As chaves CH+ e CH- estão, ambas, desligadas. Esse modo começa 
com C+ tendo tensão zero e C- tendo Vs- O equivalente desse modo pode ser simpli¬ 
ficado para um circuito ressonante de C e L com uma corrente inicial no indutor /li; íl 
pode ser aproximadamente representada por 


íl - (Vs - Vmédio) 'V ç sen mt + hl 


(11.62) 


A tensão v 0 pode ser aproximada para cair lentamente de V s até 0. Isto é. 


Vo = v s - 


VsC 

/li 


(11.63) 


Esse modo termina quando v 0 torna-se zero e o diodo D_ conduz. 

Modo 3. O diodo D- conduz; íl cai linearmente de hl (= hl) para zero. 


Modo 4. A chave CH- é ligada quando íl e z; 0 tornam-se zero; íl continua a 
cair no sentido negativo de /L4, até que a tensão na chave se torne zero, e CH- é 
desligada. 

Modo 5. As chaves CH+ e CH- estão ambas desligadas. Esse modo começa 
com C- tendo tensão zero e C+ tendo V s , e é similar ao modo 2. A tensão y 0 pode ser 
aproximada para um crescimento linear de zero até V s . Esse modo termina quando v 0 
tende a tomar-se maior que V s e o diodo D+ conduz. 


Modo 6. O diodo D+ entra em condução; h cai linearmente de /ls até zero. 
Esse modo termina quando h = 0. CH+ é ligada, e o ciclo é repetido. 
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Figura 11.30 

Conversor 
ressonante 
ZVS dois 
quadrantes. 







Modo 3 



(d) Circuitos equivalentes 


As formas de onda para i L e v 0 são mostradas na Figura 11.30c. Para o chavea- 
mento em tensão zero, ip tem de fluir em ambos os sentidos, tal que um diodo conduza 
antes de sua chave ser ligada. A tensão de saída pode ser feita uma onda quase-quadrada 
escolhendo uma freqüência ressonante f 0 muito maior que a freqüência de chaveamento. 
A tensão de saída pode ser regulada pelo controle de freqüência. A tensão na chave é 
grampeada para apenas V s . Entretanto, as chaves têm de conduzir i L/ que possui ondula¬ 
ções elevadas e um pico maior que a corrente de carga I 0 . O conversor pode ser operado 
sob o modo de corrente regulada para se obter a forma de onda desejada de ip. 

O circuito da Figura 11.30a pode ser estendido para um inversor monofásico 
meia-ponte, como mostrado na Figura 11.31. Uma versão trifásica é mostrada na Figura 
11.32a, onde a indutância de carga L constitui o circuito ressonante. Um ramo de um 
circuito trifásico, no qual é utilizado um indutor ressonante separado, é mostrado na 
Figura 11.32b. 
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Figura 11.31 

Inversor 
ressonante 
monofásico ZVS. 



11.9 INVERSORES RESSONANTES COM INTERLIGAÇÃO CC 

Nos inversores ressonantes com interligação CC, um circuito ressonante é conectado 
entre a tensão CC de entrada e o inversor PWM, tal que a tensão de entrada para o 
inversor oscile entre zero e um valor ligeiramente maior que duas vezes a tensão CC de 
entrada. A interligação ressonante, que é similar ao inversor classe E da Figura 11.19a, é 
mostrada na Figura 11.33a, onde I 0 é a corrente consumida pelo inversor. Supondo um 
circuito sem perdas e R = 0, a tensão da interligação é 


v c = Vs (1 — cos cooO 


(11.64) 


e a corrente do indutor ip é 


íl = Vs 



sen coo t + Io 


(11.65) 


Sob condições sem perda, a oscilação continuará e não haverá necessidade de ligar a 
chave CHj. Mas na prática existirá perda de potência em R , ip será senoidal amortecida 
e a CHi será ligada para trazer a corrente para o nível inicial. O valor de R é pequeno e o 
circuito é subamortecido. Sob essas condições ii e v c podem ser mostrados como 

íl = lo + e~ at 
e a tensão no capacitor v c é 

v c ~ Vs + e~ at [(úL(Ii 0 - Io) sen tof - Vs cos cot] (11.67) 

As formas de onda para v c e ip são mostradas na Figura 11.33c. A chave CH\ é ligada 
quando a tensão no capacitor cai a zero e é desligada quando a corrente ip alcança o nível 
da corrente inicial Ip 0 . Pode-se notar que a tensão no capacitor depende somente da 


sen 03 1 + ( ho - Io) cos 


cot 


( 11 . 66 ) 
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diferença I m (= I Lo - I 0 ) e não da corrente de carga I 0 . Assim, o circuito de controle 
deveria monitorar (i L - I 0 ) quando a chave estivesse conduzindo e desligar a chave 
quando o valor desejado de l m fosse alcançado. 



Figura 11.32 

Inversor 
ressonante 
trifásico ZVS. 




(a) Interligação CC 


Figura 11.33 

interligação CC 
ressonante. 



(b) Formas de onda 
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Um inversor ressonante trifásico com interligação CC é mostrado na Figura 
11.33a. Os seis dispositivos do inversor são comandados de uma maneira tal para 
estabelecer oscilações periódicas no circuito LC de interligação CC. Os dispositivos são 
ligados e desligados em tensões zero na interligação, realizando dessa forma a condução 
e o corte sem perdas de todos os dispositivos. As formas de onda para a tensão de 
interligação e as tensões de linha do inversor são mostradas na Figura 11.34b. 


Figura 11.34 

Inversor 
trifásico 
ressonante com 
interligação CC. 


L 




O ciclo da interligação CC ressonante é normalmente iniciado com um valor 
fixo da corrente inicial do capacitor. Isso leva a tensão sobre a interligação CC ressonante 
a exceder a 2V S , e todos os dispositivos do inversor são submetidos a esse esforço de alta 
tensão. Um grampeador ativo, como mostrado na Figura 11.35a, pode limitar a tensão de 
interligação, como mostrado na Figura 11.35b. O fator de grampeamento k é relacionado 
ao período-tanque Tp e a freqüência ressonante coq = 1/VlC por 


k 

fi 


Tk(m = 2 


COS 1 (1 


k) + 


<k(2 -k) 
k - 1 


( 11 . 68 ) 















Cap. 11 Conversores de pulsos ressonantes 


553 


Ou seja, para um valor fixo de k, pode ser determinado por um dado circuito 
ressonante. Para k = 1,5, o período-tanque T^ deve ser T\ = 7,65VLC . 


J interligação 



A A A A A T 


/A AA 


W W” 

(b) Formas de onda 


A\ /A 


Figura 11.35 

Inversor 
ressonante com 
interligação CC 
e grampeador 
ativo. 


RESUMO 

Os inversores ressonantes são utilizados em aplicações que necessitem de tensão de 
saída fixa. A freqüência ressonante máxima é limitada pelos tempos de comutação dos 
tiristores ou transistores. Os inversores ressonantes permitem regulação limitada da 
tensão de saída. Os inversores ressonantes paralelos são alimentados a partir de uma 
fonte CC constante e dão uma tensão de saída senoidal. Os inversores e retificadores 
classe E são simples e usados principalmente para aplicações de baixa potência e alta 
freqüência. Os conversores com chaveamento em tensão zero (ZVS) e chaveamento em 
corrente zero (ZCS) estão se tornando altamente populares, pois eles são ligados e 
desligados em corrente / tensão zero, eliminando, dessa forma, as perdas por chaveamento. 
Nos inversores ressonantes com interligação CC um circuito ressonante é conectado entre o 
inversor e a alimentação CC. Os pulsos de tensão ressonante são produzidos na entrada do 
inversor e os dispositivos do inversor são "ligados" e "desligados" em tensão zero. 
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QUESTÕES DE REVISÃO 

11.1 Qual é o princípio dos inversores ressonantes em série? 

11.2 O que é a zona morta de um inversor ressonante? 

11.3 Quais são as vantagens e desvantagens dos inversores ressonantes com chaves bidirecionais? 

11.4 Quais são as vantagens e desvantagens dos inversores ressonantes com chaves unidire- 
cionais? 

11.5 Qual é a condição necessária para a oscilação ressonante em série? 

11.6 Qual é a função dos indutores acoplados em inversores ressonantes meia-ponte? 

11.7 Quais são as vantagens dos tiristores de condução reversa nos inversores ressonantes? 

11.8 O que é um controle de sobreposição de inversores ressonantes? 

11.9 O que é um controle de não-sobreposição de inversores ressonantes? 

11.10 Quais são os efeitos da carga em série em um inversor ressonante em série? 

11.11 Quais são os efeitos da carga paralela em um inversor ressonante em série? 

11.12 Quais são os efeitos de ambas as cargas, em série e em paralelo, em um inversor ressonante 
em série? 

11.13 Quais são os métodos para controle de tensão de um inversor ressonante em série? 

11.14 Quais são as vantagens de inversores ressonantes paralelos? 

11.15 O que é um inversor ressonante classe E? 

11.16 Quais são as vantagens e limitações de inversores ressonantes classe E? 

11.17 O que é um retificador ressonante classe E? 

11.18 Quais são as vantagens e limitações de retificadores ressonantes classe E? 

11.19 Qual é o princípio dos conversores ressonantes com ehaveamento em corrente zero 

(ZCS)? 

11.20 Qual é o princípio dos conversores ressonantes com ehaveamento em tensão zero (ZVS)? 

11.21 Quais são as vantagens e limitações dos conversores ZCS? 

11.22 Quais são as vantagens e limitações dos conversores ZVS? 
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PROBLEMAS 

11.1 O inversor ressonante em série básico da Figura 11.1a tem L] = L 2 = L = 25 pH, C = 2 pF e 
R = 5 Q. A tensão CC de entrada, Ks = 220 V e a freqüência de saída f 0 = 6,5 kHz. O 
tempo de comutação dos tiristores é t q = 15 ps. Determinar (a) o tempo de comutação 
disponível (ou do circuito) £of6 (b) a freqüência máxima permissível /máx, (c) a tensão de 
pico-a-pico no capacitor Vp p , e (d) a corrente máxima na carga I p . (e) Esboce a corrente 
instantânea de carga /'o (: t ); a tensão no capacitor z> c (f); e a corrente de alimentação CC 
l s (t). Calcule (f) a corrente eficaz de carga I 0/ (g) a potência de saída P 0 , (h) a corrente 
média de alimentação I s e (i) as correntes média, eficaz e máxima do tiristor. 

11.2 O inversor ressonante meia-ponte na Figura 11.3 usa controle sem sobreposição. A fre¬ 
qüência do inversor é fo = 8,5 kHz. Se C\ = C 2 = C = 2 pF, L\ = L 2 = L = 40pH, 
R = 2 El e V s = 220 V. Determinar (a) a corrente máxima de alimentação, (b) a corrente 
média do tiristor 1a e (c) a corrente eficaz do tiristor Ir. 

11.3 O inversor ressonante da Figura 11.7a tem C = 2 pF, L = 30 pH, R = 0 e V s = 220 V. O tempo 
de comutação do tiristor é tq = 12 ps. A freqüência de saída f 0 = 15 kHz. Determinar (a) a 
corrente máxima de alimentação í ps , (b) a corrente média do tiristor Ia, (c) a corrente 
eficaz do tiristor Ir, (d) a tensão de pico a pico do capacitor V c , (e) a máxima freqüência de 
saída permissível /máx e (f) a corrente média de alimentação I s . 

11.4 O inversor ressonante meia-ponte da Figura 11.8a é operado em uma freqüência 
fo = 3,5 kHz em modo sem sobreposição. Se Ci = C 2 = C = 2pF, Li = L 2 = L = 20 pH , 
R = 1,5 El e Vs = 220 V, determinar (a) a máxima corrente de alimentação I ps , (b) a 
corrente média do tiristor Ia, (c) a corrente eficaz do tiristor Ir , (d) a corrente eficaz de 
carga I 0 e (e) a corrente média de alimentação J s . 

11.5 Repita o Problema 11.4 para um controle com sobreposição, tal que os disparos de T\ e 
T 2 sejam adiantados com 50% da freqüência ressonante. 

11.6 O inversor ressonante em ponte completa da Figura 11.9a é operado em uma freqüência 
de fo = 3,5 kHz. Se C = 2 pF, L = 20 pH, R = 1,5 D e V s = 220 V, determinar (a) a máxi¬ 
ma corrente de alimentação I s , (b) a corrente média do tiristor Ia, (c) a corrente eficaz do 
tiristor Ir, (d) a corrente eficaz de carga I 0 e (e) a corrente média de alimentação Z s . 

11.7 Um inversor ressonante em série com carga em série entrega uma potência de carga de 
Pl = 2 kW na ressonância. A resistência de carga é R = 10 D. A freqüência ressonante é 
fo - 25 kHz. Determinar (a) a tensão CC de entrada V s , (b) o fator de qualidade Q s se for 
necessário reduzir a potência da carga para 500 W pelo controle de freqüência tal que 
u = 0,8, (c) o indutor L e (d) o capacitor C. 

11.8 O inversor ressonante em série com carga paralela entrega uma potência de carga de 
Pl = 2 kW a uma tensão senoidal máxima de carga de Vp = 330 V e em ressonância. A 
resistência de carga é R = 10 D. A freqüência ressonante é/o = 25 kHz. Determinar (a) a 
tensão CC de entrada V s , (b) a relação de freqüência u se for necessário reduzir a potência 
da carga para 500 W pelo controle de freqüência, (c) o indutor L e (d) o capacitor C. 

11.9 Um inversor ressonante paralelo entrega uma potência de carga de Pl = 2 kW a uma 
tensão senoidal máxima de carga de V p = 170 V e em ressonância. A resistência de carga 
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é R = 10 £1 A freqüência ressonante é /o - 25 kHz. Determinar (a) a corrente CC de 
entrada I s , (b) o fator de qualidade Q p se for necessário reduzir a potência da carga para 
500 W pelo controle de freqüência tal que u = 1,25, (c) o indutor L e (d) o capacitor C. 

11.10 O inversor classe E da Figura 11.9a opera em ressonância e tem V s = 18 V e jR = 10 Q. A 
freqüência de chaveamento éf s = 500 kHz. (a) Determinar o valor ótimo de L, C, C e e L e . 
(b) Use o PSpice para plotar a tensão de saída v 0 e a tensão da chave urpara k = 0,304. 
Supor Q = 7. 

11.11 O retificador classe E da Figura 11.22a alimenta uma potência de carga de Pi = 1 kW em 
Vo = 5 V. A máxima tensão de alimentação é V m = 12 V. A freqüência de alimentação é 
/ = 350 kHz. A ondulação da tensão de saída, de pico a pico, é AV 0 = 20 mV. (a) Deter¬ 
minar os valores de L, C e Cf, e (b) as correntes média e eficaz de L e C. (c) Use o PSpice 
para plotar a tensão de saída v 0 e a corrente no indutor ii. 

11.12 O conversor ressonante ZCS da Figura 11.26a entrega uma potência máxima de 
Pi = 1 kW em Vo = 5 V. A tensão de alimentação é V s = 15 V. A freqüência máxima de 
operação/máx = 40 kHz. Determinar os valores de L e C. Supor que os intervalos t\ e £3 
sejam muito pequenos e x = I m /lo = 1,5. 

11.13 O conversor ressonante ZVS da Figura 11.29a alimenta uma potência de carga de 
Pl = 1 kW em Vo = 5 V. A tensão de alimentação éV s = 15 V. A freqüência de operação 
é f = 40 kHz. Os valores de L e C são L = 150 fiH e C = 0,05 pF. (a) Determinar a 
máxima tensão V v e corrente Ip da chave e (b) a duração de cada modo. 

11.14 Para o grampeador ativo da Figura 11.35, plotar a relação f 0 /fk para 1 < k < 2. 
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12.1 INTRODUÇÃO 

Os tiristores, que podem ser ligados e desligados em poucos microssegundos, podem ser 
operados como chaves de ação rápida para substituir disjuntores mecânicos e eletrome- 
cânicos. Para aplicações CC de baixa potência, os transistores de potência também 
podem ser utilizados como chaves. As chaves estáticas têm muitas vantagens (por 
exemplo, velocidades de chaveamento muito rápidas, ausência de partes móveis e nenhum 
rebatimento de contatos no fechamento). 

Além das aplicações como chaves estáticas, os circuitos com tiristor (ou transis¬ 
tor) podem ser projetados para fornecer tempo de atraso, travamento e detecções de 
sobre e subcorrente ou tensão. Os transdutores, para a detecção mecânica, elétrica, de 
posição, de proximidade, e assim por diante, podem gerar o sinal de disparo ou controle 
para os tiristores (ou transitores). 


12.2 CHAVES CA MONOFÁSICAS 

O diagrama do circuito de uma chave monofásica de onda completa é mostrado na 
Figura 12.1a, onde os dois transistores são conectados em antiparalelo. O tiristor T\ é 
disparado em cot = 0 e o tiristor em cof = n. A tensão de saída é a mesma que a de 
entrada. Os tiristores agem como chaves e são comutados pela rede. As formas de onda 
para a tensão de entrada, tensão de saída e corrente de saída são mostradas na Figura 
12.1b. 
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(c) Formas de onda para carga indutiva 


(b) Formas de onda para carga resistiva 


Figura 12.1 

Chave CA 
monofásica 
com tiristores. 


Com uma carga indutiva, o tiristor T\ deve ser disparado quando a corrente 
cruzar o zero após o início do semiciclo positivo da tensão de entrada e o tiristor 
deve ser disparado quando a corrente cruzar o zero após o início do semiciclo 
negativo da tensão de entrada. Os pulsos de disparo para Tj e T 2 são mostrados na 
Figura 12.1c. Um TRIAC pode ser utilizado em vez de dois tiristores, como mostrado 
na Figura 12.2. 



Figura 12.2 

Chave CA 
monofásica com 
TRIAC. 
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Se a corrente instantânea de fase for i s (t ) = l m sen cot, a corrente eficaz de fase 


sera 


Is = 


2 


r 71 o 2 

_ I m sen cof d (cot) 

2 TC J o 


1/2 


nn 


^2 


( 12 . 1 ) 


Como cada tiristor conduz corrente por apenas um semiciclo, a corrente média através 
de cada tiristor é 


1 Ç n 1 

Ia = J lm sen cot d (cot) = - 
2n J o 1 


m 

n 


e a corrente eficaz de cada tiristor é 


Ir = 


f lm sen 2 cot d (cot) 

2 71 J 0 


1/2 


lm 

Y 


( 12 . 2 ) 


(12.3) 


O circuito na Figura 12.1a pode ser modificado como mostrado na Figura 12.3a, 
onde os dois tiristores têm um cátodo comum e os sinais de disparo têm um terminal 
comum. O tiristor T] e o diodo D\ conduzem durante o semiciclo positivo e o tiristor Ti 
e o diodo D 2 conduzem durante o semiciclo negativo. 

Um retificador em ponte com diodos e um tiristor Ty como mostrado na Figura 
12.4a, podem realizar a mesma função que aquele da Figura 12.1a. A corrente através da 
carga é CA e através do tiristor T j é CC. Um transistor pode substituir o tiristor Ty A 
unidade compreendendo o transistor (ou tiristor ou GTO) e o retificador em ponte é 
conhecida como chave bidirecional. 


Figura 12.3 


Ponte monofásica 
com diodos e 
chave CA com 
tiristores. 




cot 


(üt 


*íút 


(a) Circuito 


0 


(b) Formas de onda 
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Figura 12.4 

Retificador 
monofásico em 
ponte e chave CA 
com tiristor. 


12.3 CHAVES CA TRIFÁSICAS 

O conceito de chaveamento CA monofásico pode ser estendido às aplicações trifásicas. 
As três chaves monofásicas na Figura 12.1a podem ser conectadas para formar uma 
chave trifásica, como mostrado na Figura 12.5a. Os sinais de disparo para os tiristores e 
a corrente através de T\ são mostrados na Figura 12.5b. A carga pode ser conectada tanto 
em estrela quanto em triângulo. 

Para reduzir o número de tiristores e o custo, um diodo e um tiristor também 
podem ser utilizados a fim de formar uma chave trifásica, como mostrado na Figura 12.6. 
No caso de dois tiristores conectados em antiparalelo, há a possibilidade de se inter¬ 
romper o fluxo de corrente em cada semiciclo. Mas com um diodo e um tiristor, o fluxo 
de corrente somente pode ser interrompido em cada semiciclo da tensão de entrada se o 
tempo de reação tornar-se muito lento (por exemplo, 16,67 ms para uma alimentação de 
60 Hz). 


12.4 CHAVES TRIFÁSICAS DE INVERSÃO 

A inversão da alimentação trifásica aplicada a uma carga pode ser conseguida adi¬ 
cionando-se duas ou mais chaves monofásicas à chave trifásica da Figura 12.5a. Isso é 
mostrado na Figura 12.7. Em operação normal, os tiristores de T 7 a T 10 são desligados 
através de inibição (ou supressão) dos pulsos de gatilho, e os tiristores de T\ a T 6 são 
disparados. A fase A alimenta o terminal a r a fase B alimenta o terminal b e a fase C 
alimenta o terminal c. Na operação de inversão de fase, T 2 , T 3 , T 5 e T 6 são desligados 
através da inibição dos pulsos de gatilho e os tiristores de T 7 a T 10 entram em operação. 
A fase B alimenta o terminal cea fase C alimenta o terminal b, resultando em uma 
inversão de fase da tensão aplicada à carga. Para obter inversão de fase, todos os 
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dispositivos têm de ser tiristores. Uma combinação de tiristores e diodos, como mostra¬ 
do na Figura 12.6, não pode ser utilizada; de outro modo, poderia ocorrer um curto-cir¬ 
cuito entre fases. 


Figura 12.5 

Chave CA 
trifásica com 
tiristores. 



(a) Circuito 
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Figura 12.6 

Chave CA 
trifásica com 
díodos e tiristores. 


12.5 CHAVES CA PARA TRANSFERÊNCIA DE BARRAMENTO 

As chaves estáticas podem ser utilizadas para transferência de barramento de uma fonte 
para outra. Em um sistema de alimentação prático, às vezes é necessário chavear a carga 
da fonte normal para uma fonte alternativa em caso de (1) indisponibilidade da fonte 
normal e (2) condição de sub ou sobretensão da fonte normal. A Figura 12.8 mostra uma 
chave monofásica de transferência de barramento. Quando os tiristores T\ e T 2 estão 
operando, a carga está conectada à fonte normal; e para a transferência para uma fonte 
alternativa, os tiristores T [ e T 2 entram em operação, enquanto T\ e T 2 são desligados 
através da inibição dos pulsos de gatilho. A extensão da transferência de barramento 
monofásica para a trifásica é mostrada na Figura 12.9. 



Figura 12.7 

Chave CA 
trifásica de 
inversão com 
tiristores. 
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12.6 CHAVES CC 

No caso das chaves CC, a tensão de entrada é CC e podem ser utilizados transistores de 
potência, tiristores de chaveamento rápido ou GTOs. Uma vez que o tiristor seja dispara¬ 
do, ele deve ser desligado através de comutação forçada (as técnicas de comutação 
forçada são discutidas no Capítulo 7). Uma chave de um único pólo com transistor é 
mostrada na Figura 12.10, com uma carga resistiva; no caso de carga indutiva, um diodo 
(como mostrado pelas linhas pontilhadas) tem de ser conectado em antiparalelo com a 
carga para proteger o transistor de transientes de tensão durante o desligamento. As 
chaves de um único pólo também podem ser aplicadas à transferência de barramento de 
uma fonte para outra. 


Figura 12.8 

Transferência de 

barramento 

monofásica. 



Figura 12.9 

Transferência de 

barramento 

trifásica. 



Se forem utilizados tiristores em comutação forçada, o circuito de comutação 
será uma parte integrante da chave, e uma chave CC para aplicações de potência é 
mostrada na Figura 12.11. Se o tiristor T 3 for disparado, o capacitor C será carregado 
através da fonte de alimentação U s , L e T 3 . A partir das Eqs. (7.2) e (7.3), a corrente de 
carga i e a tensão do capacitor v c são expressas como 


i(t) = 


V 5 



sen (út 


(12.4) 


e 
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v c (t) = V (1 - cos co t) (12.5) 


onde co = 1/VLC . Após um tempo t = tç = n VÉU”, a corrente de carga torna-se zero e o 
capacitor é carregado para 2V S . Se o tiristor Ti estiver conduzindo e fornecendo potência 
para a carga, o tiristor T 2 será disparado para desligar T\. T 3 é autocomutado. O disparo 
de T 2 causa um pulso ressonante de corrente do capacitor C através do caminho forma¬ 
do pelo capacitor C, indutor L e tiristor À medida que a corrente ressonante aumenta, 
a corrente através do tiristor Tj diminui. Quando a corrente ressonante cresce até a 
corrente de carga lp, a corrente do tiristor T\ cai a zero, desligando-o. O capacitor 
descarrega sua carga remanescente através da resistência da carga Rp. T 2 é autocomuta¬ 
do. Um diodo de comutação D m em antiparalelo com a carga é necessário se esta for 
indutiva. O capacitor tem de ser completamente descarregado em toda ação de chavea- 
mento; e uma tensão negativa no capacitor pode ser evitada conectando-se um resistor e 
um diodo, como mostrado na Figura 12.11 pelas linhas pontilhadas. Não é muito fácil 
desligar circuito CC, uma vez que as chaves estáticas CC requerem circuitos adicionais 
para o desligamento. 


+ 


o 


Fonte de 
alimentação 
CC 


V e 


o 


k r l 


1 


+ 


o- 

Tensão de 
excitação 
da base 



1 


Figura 12.10 

Chave CC de um 
único pólo com 
transistor. 



Figura 12.11 

Chave CC de um 
único pólo com 
tiristor. 


As chaves CC podem ser utilizadas para o controle do fluxo de potência em 
aplicações de corrente elevada e tensão muito elevada (por exemplo, reator de fusão) e 
também como disjuntores de ação rápida. Em vez de transistores, podem ser utilizados 
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os tiristores de desligamento pelo gatilho (GTOs). Um GTO é disparado pela aplicação 
de um pulso positivo de curta duração em seu terminal de gatilho, de maneira similar 
aos tiristores convencionais; entretanto, um GTO pode ser desligado pela aplicação de 
um pulso negativo de curta duração ao seu terminal de gatilho e ele não requer qualquer 
circuito de comutação. Uma chave de um único pólo com GTO é mostrada na Figura 
12.12. 


Figura 12.12 

Chave de um 
único pólo com 
GTO. 


Ti 



12.7 RELÉS DE ESTADO SÓLIDO 

As chaves estáticas podem ser utilizadas como reles de estado sólido (do inglês 
solid-state relays - SSRs), que são aplicados no controle de potência CA e CC. Os SSRs 
encontram muitas aplicações em controle industrial (por exemplo, controle de moto¬ 
res, transformadores, resistências de aquecimento etc.) para substituir os reles eletro- 
mecânicos. Para aplicações CA, os tiristores ou TRIACs podem ser utilizados; e para 
aplicações CC, são usados os transistores. Os SSRs em geral são eletricamente isolados 
entre os circuitos de controle e da carga através de reles reeà, transformadores ou 
optoacopladores. 

A Figura 12.13 mostra dois circuitos básicos para SSRs CC: um com isolação por 
relé reeà e outro com um optoacoplador. Apesar de o circuito monofásico na Figura 12.1a 
poder ser operado como um SSR, o circuito da Figura 12.2 com um TRIAC normalmente 
é o utilizado para alimentação CA, por causa dos requerimentos de apenas um circuito 
de disparo para um TRIAC. A Figura 12.14 mostra SSRs com relé reeà, transformador de 
isolação e optoacoplador. Se as necessidades da aplicação exigirem tiristores para níveis 
elevados de potência, o circuito na Figura 12.1a também pode ser utilizado para operar 
como um SSR, ainda que a complexidade do circuito de disparo aumente. 


12.8 PROJETO DE CHAVES ESTÁTICAS 

As chaves de estado sólido estão disponíveis comercialmente com especificações de 
corrente e tensão limitadas, indo da faixa de 1 a 50 A com até 440 V. Se for necessário 
projetar SSRs para atingir certas especificações, o projeto é simples e requer a deter¬ 
minação dos valores nominais de tensão e corrente dos dispositivos semicondutores de 
potência. Os procedimentos do projeto podem ser ilustrados pelos exemplos. 
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(a) Isolação com optoacoplador 


(b) Isolação com relé reed 


Figura 12.13 

Reles de estado 
sólido CC. 




Figura 12.14 

Reles de estado 
sólido CA. 



Exemplo 12.1 

Uma chave CA monofásica com a configuração da Figura 12.1a é utilizada entre uma alimentação 
de 120 V, 60 Hz e uma carga indutiva. A potência da carga é 5 kW com um fator de potência de 0,88 
indutivo. Determinar (a) as especificações de tensão e corrente dos tiristores e (b) os ângulos de 
disparo dos tiristores. 


Solução: Po - 5000 W, PF = 0,88 e U s = 120 V. 
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(a) A corrente máxima da carga I m - >/2" x 5000/(120 x 0,88) - 66,96. A partir da Eq. 
(12.2), a corrente média I A = 66,96/ti = 21,31 A; e a partir da Eq. (12.3), a corrente eficaz 
Ir = 66,96/2 = 33,48 A. A tensão de pico inverso PIV - V2~ x 120 = 169,7V. 

(b) cos 0 = 0,88 ou 0 = 28,36°. Assim, o ângulo de disparo de T\ é ai = 28,36° e para o 
tiristor T 2 , ot2 = 180° + 28,36° — 208,36°. 


Exemplo 12.2 

Uma chave CA trifásica com a configuração da Figura 12.5a é utilizada entre uma alimentação 
trifásica de 440 V, 60 Hz e uma carga trifásica conectada em estrela. A potência da carga é 20 kW a 
um fator de potência de 0,707 indutivo. Determinar as especificações de corrente e tensão dos 
tiristores. 

Solução: Po = 20000 W, PF = 0,707, V L = 440 V e V s = 440W3~ = 254,03 V. A corrente 
de fase é calculada a partir da potência como 


_20000 

V3 x 400 x 0,707 


= 37119 A 


A corrente máxima de um tiristor í,„ = \'2 x 37,119 = 52,494 A. A corrente média de um tiristor 
Ia = 52,494/jt = 16,71 A. A corrente eficaz de um tiristor Ir = 52,494/2 = 26,247 A. A tensão de 
pico inverso PIV = <2 x 440 = 622,3 V. 


RESUMO 

As chaves de estado sólido CA e CC têm um número de vantagens sobre as chaves e relés 
eletromecânicos convencionais. Com o desenvolvimento dos dispositivos semiconduto¬ 
res de potência e circuitos integrados, as chaves estáticas estão encontrando uma ampla 
faixa de aplicações no controle industrial. As chaves estáticas podem ser interfaceadas 
com sistemas digitais de controle ou mesmo com computadores. 
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QUESTÕES DE REVISÃO 

12.1 O que é uma chave estática? 

12.2 Quais são as diferenças entre as chaves CA e CC? 

12.3 Quais são as vantagens das chaves estáticas sobre as mecânicas ou eletromecânicas? 

12.4 Quais são as vantagens e desvantagens das chaves CA com tiristores em antiparalelo? 

12.5 Quais são as vantagens e desvantagens das chaves CA com TRIACs? 

12.6 Quais são as vantagens e desvantagens das chaves CA com diodos e tiristores? 

12.7 Quais são as vantagens e desvantagens das chaves CA com retificador em ponte e um 
tiristor? 

12.8 Quais são os efeitos da indutância da carga nos requerimentos de disparo das chaves CA? 

12.9 Qual é o princípio de operação dos SSRs? 

12.10 Quais são os métodos de isolação entre o circuito de controle e o de carga dos SSRs? 

12.11 Quais são os fatores envolvidos no projeto das chaves CC? 

12.12 Quais são os fatores envolvidos no projeto das chaves CA? 

12.13 Qual é o tipo de comutação necessário para as chaves CC? 

12.14 Qual é o tipo de comutação necessário para as chaves CA? 


PROBLEMAS 

12.1 Uma chave CA monofásica com a configuração da Figura 12.1a é utilizada entre uma 
alimentação de 120 V, 60 Hz e uma carga indutiva. A potência da carga é 15 kW a um fator 
de potência de 0,90 indutivo. Determinar as especificações de corrente e tensão dos 
tiristores. 

12.2 Determinar os ângulos de disparo dos tiristores Ti e Ti no Problema 12.1. 

12.3 Uma chave CA monofásica com a configuração da Figura 12.3a é utilizada entre uma 
alimentação de 120 V, 60 Hz e uma carga indutiva. A potência da carga é 15 kW a um fator 
de potência de 0,90 indutivo. Determinar as especificações de corrente e tensão dos 
diodos e tiristores. 

12.4 Uma chave CA monofásica com a configuração da Figura 12.4a é utilizada entre uma 
alimentação de 120 V, 60 Hz e uma carga indutiva. A potência da carga é 15 kW a um fator 
de potência de 0,90 indutivo. Determinar as especificações de corrente e tensão do tiristor 
e dos diodos na ponte retificadora. 
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12.5 Determinar o ângulo de disparo do tiristor Ti no Problema 12.4. 

12.6 Uma chave CA trifásica com a configuração da Figura 12.5a é utilizada entre uma 
alimentação trifásica de 440 V, 60 Hz e uma carga trifásica conectada em estrela. A po¬ 
tência da carga é 20 kW a um fator de potência de 0,86 indutivo. Determinar as especi¬ 
ficações de tensão e corrente dos tiristores. 

12.7 Determinar os ângulos de disparo dos tiristores no Problema 12.6. 

12.8 Repetir o Problema 12.6 para uma carga conectada em triângulo. 

12.9 Uma chave CA trifásica com a configuração da Figura 12.6 tem uma alimentação trifásica 
de 440 V, 60 Hz e um carga trifásica conectada em estrela. A potência da carga é 20 kW a 
um fator de potência de 0,86 indutivo. Determinar as especificações de tensão e corrente 
dos diodos e tiristores. 

12.10 A chave CC com tiristor na Figura 12.11 tem uma resistência de carga Rl = 5 Q, tensão de 
alimentação V s = 220 V, indutância L = 40 pH e capacitância C = 40 pF. Determinar (a) 
a corrente máxima através do tiristor T 3 e (b) o tempo necessário para reduzir a corrente 
do tiristor Ti do valor de regime permanente a zero. 

12.11 Para o Problema 12.10, determinar o tempo necessário para o capacitor descarregar de 
2 Vs a zero após o disparo do tiristor Ti. 

12.12 A chave CC com tiristor na Figura 12.11 tem uma resistência de carga Rl = 0,5 O, tensão de 
alimentação V s = 220 V, indutância L - 40 pH e capacitância C = 80 pF. Se a chave for 
operada à freqüência de 60 Hz, determinar (a) as correntes máximas, eficazes e médias 
através dos tiristores Ti, T 2 e T 3 ; e (b) a especificação de corrente eficaz do capacitor C. 

12.13 Para o Problema 12.12, determinar o tempo necessário para o capacitor descarregar de 
2 Vs a zero após o disparo do tiristor T 2 . 
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13.1 INTRODUÇÃO 

As fontes de alimentação, que são amplamente utilizadas em aplicações industriais, com 
freqüência precisam oferecer todas ou a maioria das seguintes especificações: 

1. i sol ação entre a fonte e a carga; 

2. alta densidade de potência para a redução do tamanho e do peso; 

3. sentido do fluxo de potência controlado; 

4. eficiência da conversão elevada; 

5. formas de onda de entrada e saída com uma baixa distorção harmônica 
total para que os filtros sejam pequenos; 

6. fator de potência controlado se a tensão da fonte for CA. 

Os conversores de um único estágio CA-CC, CA-CA, CC-CC ou CC-CA discu¬ 
tidos nos Capítulos 5, 6, 9 e 10, respectivamente, não oferecem a maioria dessas especi¬ 
ficações, sendo em geral requeridas as conversões de multiestágios. Há várias topologias 
de conversão possíveis, dependendo da complexidade permissível e das exigências do 
projeto. Somente as topologias básicas serão discutidas neste capítulo. Dependendo do tipo 
de tensões de saída, as fontes de alimentação podem ser divididas em: 

1. fontes de alimentação CC; 

2. fontes de alimentação CA. 
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13.2 FONTES DE ALIMENTAÇÃO CC 

Os conversores CA-CC do Capítulo 5 podem fornecer isolação da entrada para a saída 
através de um transformador de entrada, mas o conteúdo harmônico é elevado. Os 
reguladores chaveados na Seção 9.7 não fornecem a isolação necessária e a tensão de 
saída é baixa. A prática comum consiste em utilizar conversões de dois estágios, CC-CA 
e CA-CC. No caso de entrada CA a conversão é de três estágios: CA-CC, CC-CA e 
CA-CC. A isolação é fornecida por um transformador intermediário. A conversão CC-CA 
pode ser conseguida por inversores PWM ou ressonantes. Baseado no tipo de técnica de 
conversão e no controle do fluxo de potência, as fontes de alimentação CC podem ser 
subdivididas em três tipos: 

1. fontes de alimentação chaveadas; 

2. fontes de alimentação ressonantes; 

3. fontes de alimentação bidirecionais. 

13.2.1 Fontes de Alimentação CC Chaveadas 

Há quatro configurações comuns para a operação PWM ou chaveada do estágio inversor 
(ou conversor CC-CA): flyback 1 , push-pull, meia-ponte (do inglês half-bridge) e ponte comple¬ 
ta (do inglês full-bridge). A saída do inversor, que é variada através da técnica PWM, é 
convertida em uma tensão CC através de um retificador com diodos. Como o inversor 
pode operar a uma freqüência muito elevada, as ondulações na tensão CC de saída 
podem ser atenuadas utilizando-se pequenos filtros. 

A topologia do circuito para o conversor flyback é mostrada na Figura 13.1a. 
Quando o transistor Qi entra em condução, a tensão de alimentação aparece sobre o 
primário do transformador e uma tensão correspondente é induzida no secundário. 
Quando Q\ é cortado, uma tensão de polaridade oposta é induzida no primário pelo 
secundário devido à ação do transformador. A tensão mínima de circuito aberto do 
transistor é V oc = 2V S . Se l s for a corrente média de entrada com ondulação desprezível 
e o ciclo de trabalho for k = 50%, a corrente máxima do transistor será I p = I s /k = 2/ s . A 
corrente de entrada é pulsante e descontínua. Sem o diodo uma corrente CC fluiria 
através do transformador. Quando Qi é desligado, o diodo D 2 e o capacitor C\ desmag- 
netizam o núcleo do transformador. C\ descarrega-se através de Ri quando D 2 está 
desligado, havendo perda de potência em todos os ciclos. Esse circuito é muito simples e 
está restrito a aplicações abaixo de 500 W. Esse é um conversor forward e requer uma 
malha de realimentação para o controle da tensão. 


1 N. T.: Os termos flyback, push-pull e forward são utilizados na nossa literatura técnica, em inglês. 
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O núcleo do transformador também pode ser desmagnetizado através de um 
enrolamento de desmagnetização, como mostrado na Figura 13.1b, onde a energia arma¬ 
zenada no núcleo do transformador é devolvida à fonte de alimentação, aumentando-se 
a eficiência. A tensão de circuito aberto do transistor na Figura 13.1b é 


P 


oc 


V c 


f Np A 

N r 


1 > + 




J 


(13.1) 


onde Np e N r são o número de espiras dos enrolamentos primário e de desmagnetiza¬ 
ção, respectivamente. O número de espiras no enrolamento de desmagnetização está 
relacionado com o ciclo de trabalho como 


Nr __ 1 - k 
~ Np ~ k 


(13.2) 


Para um ciclo de trabalho de k = 0,8, Np /N r = 0,8/(l - 0,8) = 4 e a tensão de circuito 
aberto torna-se P oc = P s (l + 4) = 5V S . A tensão de circuito aberto do transistor é muito 
maior que a tensão de alimentação. 

A configuração push-pull é mostrada na Figura 13.1c. Quando o transistor Qi 
entra em condução, V s aparece sobre uma metade do enrolamento primário. Quando 
Q 2 entra em condução, V s é aplicado sobre a outra metade do enrolamento primário do 
transformador. A tensão do enrolamento primário oscila de - P s a V s . Idealmente, a 
corrente média através do transformador deve ser zero. A tensão média de saída é 


Po = P2 


N s 

Np 


Vi = aV 1 = aVs 


(13.3) 


Os transistores Qj e Q 2 operam com um ciclo de trabalho de 50%. A tensão de circuito 
aberto P oc = 2V S . A corrente média de um dos transistores é 1^ = I s /2 e a corrente 
máxima do transistor é lp = l s . Como a tensão de circuito aberto do transistor é duas 
vezes a tensão da fonte, essa configuração é adequada para aplicações de baixa tensão. 

O circuito meia-ponte é mostrado na Figura 13.1 d. Quando Q\ conduz, V s /2 
aparece sobre o primário do transformador. Quando Q 2 conduz, uma tensão inversa de 
V s /2 aparece sobre o primário do transformador. A tensão no primário oscila de - V s /2 
a P s /2. A tensão de circuito aberto do transistor é P oc = V s e a corrente máxima do 
transistor é Ip = 2I S . Em aplicações de tensão elevada, o circuito meia-ponte é preferível 
ao circuito push-pull. Ao passo que para aplicações de baixa tensão, o circuito push-pull é 
preferível devido às baixas correntes nos transistores. A tensão média de saída é 


Po = P2 = 


Ns 

N p 


Vi = aV 1 = 0,5aV s 


(13.4) 
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Estágio 

cc-cA Estágio 

Figura 13.1 

Configurações 
para fontes de 
alimentação CC 
chaveadas. 


(a) Conversor flyback (b) Conversor flyback com 

enrolamento de desmagnetização 



(c) Conversor push-pull (d) Conversor meia-ponte 




(e) Conversor ponte completa 


O arranjo ponte completa é mostrado na Figura 13.le. Quando Qi e Q 2 condu¬ 
zem, V s aparece sobre o primário. Quando Q 3 e Q 4 conduzem, a tensão primária é 
invertida para - V s . A tensão média de saída é 

Vo= = v 1 = aV 1 = aVs (13.5) 

Np 

A tensão de circuito aberto do transistor é V oc = V s e a corrente máxima do transistor é 
I p = I s . A corrente média de um transistor é apenas 7^ = l s /2. Entre todas as configura¬ 
ções, esse circuito opera com um esforço mínimo de tensão e corrente dos transistores, e 
é muito popular para aplicações de potência elevada, acima de 750 W. 
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Exemplo 13.1 

A tensão média (ou CC) de saída do circuito push-pull da Figura 13.1c é V 0 = 24 V a uma carga 
resistiva de R = 0,8 Q. A queda de tensão em condução dos transistores e diodos é Vt = 1,2 V e 
Vd = 0,7 V, respectivamente. A relação de espiras do transformador é a = N s /N p = 0,25. Deter¬ 
minar (a) a corrente média de entrada l Sf (b) a eficiência í], (c) a corrente média do transistor Ia, (d) 
a corrente máxima do transistor I p/ (e) a corrente eficaz do transistor Ir e (f) a tensão de circuito aberto 
do transistor V oc . Desprezar as perdas no transformador e as ondulações da corrente da carga e da 
entrada de alimentação. 

Solução: a = N s /N p = 0,25 e 1 0 = V 0 /R = 24/0,8 - 30 A. 

(a) A potência de saída P 0 = V 0 I 0 = 24 x 30 = 720 W. A tensão secundária 
V 2 = Vo + Vd — 24 + 0,7 = 24,7 V. A tensão primária V\ - Vi/a — 24,7/0,25 = 98,8 V. A tensão 
de entrada V s = Vi + Vt - 98,8 + 1,2 = 100 Vea potência de entrada é 


Pi = Vsh = 1,21a + 1,21a + Vdlo + Po 


Substituindo Ia = h / 2 , obtém-se 


Is (100 - 1 , 2 ) = 0,5 x 30 + 720 


Is - 


735 

98,8 


7,44 A 


(b) Pi = Vsk = 100 x 7,44 = 744 W. A eficiência q = 720/744 = 96,7%. 

(c) Ia = h/2 = 7,44/2 = 3,72 A. 

(d) Ip - I s = 7,44 A. 

(e) Ir — ^lk I p - ^05 x 7,44 = 5,26 A. 

(f) Voc = 2V S = 2 x 100 = 200 V. 

13.2.2 Fontes de Alimentação CC Ressonantes 

Se a variação da tensão CC de saída não for grande, os inversores de pulso ressonante 
podem ser utilizados. A freqüência do inversor, que deveria ser a mesma freqüência 
ressonante, é muito alta e a tensão de saída do inversor é quase senoidal. Devido à 
oscilação ressonante, o núcleo do transformador é sempre desmagnetizado, não haven¬ 
do o problema da saturação. As configurações meia-ponte e ponte completa de inverso¬ 
res ressonantes são mostradas na Figura 13.2. Os tamanhos do transformador e do filtro 
de saída são reduzidos devido à elevada freqüência do inversor. 
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Exemplo 13.2 

A tensão média de saída do circuito meia-ponte da Figura 13.2a éV 0 = 24 V a uma carga resistiva 
de R = 0,8 Q. O inversor opera à freqüência ressonante. Os parâmetros do circuito são 
C\ = Ci = C = 1 jiF, L = 20 pH e R = 0. A tensão CC de entrada é V s = 100 V. A queda de tensão 
em condução dos transistores e diodos é desprezível. A relação de espiras do transformador é 
a = N s /N p = 0,25. Determinar (a) a corrente média de entrada I s , (b) a corrente média do transis¬ 
tor Ia, (c) a corrente máxima do transistor J p , (d) a corrente eficaz do transistor Ir e (e) a tensão de 
circuito aberto do transistor Voc- Desprezar as perdas no transformador e o efeito da carga na 
freqüência ressonante. 

Solução: C e = Ci + Ci = 2C. A freqüência ressonante é ov = 10 6 /V2 x 2Õ = 158113,8 
rad/sou/r = 25164,6Hz, a = N s /Np = 0,25 elo = V 0 /R = 24/0,8 = 30 A. 

(a) A potência de saída P 0 j= V 0 I 0 = 24 x 30 - 720 W. A partir da Eq .(3.62), a tensão 
eficaz secundária é 72 = nV 0 /(2<2 ) = l,1107Vo = 26,66 V. A corrente média de entrada é 
Is = 720/100 - 7,2 A. 

(b) A corrente média do transistor Ia = h = 2,2 A. 

(c) Para um pulso senoidal de corrente no transistor. Ia - Ip/ne a corrente máxima no 
transistor Ip = 7,2n - 22,62 A. 

(d) Para um pulso senoidal de corrente, com condução de 180°, a corrente eficaz do 
transistor Ir - Ip/2 — 11,31 A. 

(e) t/ oc = V s = 100 V. 

Figura 13.2 

Configurações 
para fontes de 
alimentação 
CC ressonantes 



(a) tnversor meia-ponte 


(b) Inversor ponte completa 
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13.2.3 Fontes de Alimentação Bidirecionais 

Em algumas aplicações, tais como carga e descarga de baterias, é desejável que se tenha 
a característica de fluxo bidirecional de potência. Uma fonte de alimentação bidirecional 
é mostrada na Figura 13.3. O sentido do fluxo de potência dependerá dos valores de V 0 , 
V s e da relação de espiras (a = N s /Np). Para o fluxo de potência da fonte para a carga, o 
inversor opera no modo de inversão se 


Vo < flV s (13.6) 

Para o fluxo de potência da saída para a entrada, o inversor opera como um retificador se 

Vo > aV s (13.7) 

Os conversores bidirecionais permitem que a corrente indutiva flua em ambos os senti¬ 
dos e que o fluxo de corrente se torne contínuo. 


Estágio Estágio 

CA-CC CA-CC 



Figura 13.3 

Fonte de 
alimentação CC 
bidirecional. 


13.3 FONTES DE ALIMENTAÇÃO CA 

As fontes de alimentação CA são comumente utilizadas como fontes standby (fontes 
auxiliares) para cargas críticas em aplicações onde as fontes de alimentação CA normais 
não estão disponíveis. As fontes de alimentação standby também são conhecidas como 
sistemas de energia ininterrupta SEIs (do inglês uninterruptible power supply systems - 
UPSs). As duas configurações mais comumente utilizadas em SEIs são mostradas na 


2 N .T.: O termo fonte auxiliar , embora não traduza corretamente standby - que significa de prontidão ou 
em estado de espera - é o que melhor se adapta à descrição deste. 
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Figura 13.4. A carga na configuração da Figura 13.4a em geral é conectada à rede CA e o 
retificador mantém a bateria, que alimenta o inversor, totalmente carregada. Se a alimen¬ 
tação principal (rede) falhar, a carga é chaveada para a saída do inversor, que passa a 
substituir a alimentação principal. Essa configuração requer a interrupção momentânea 
do circuito e a transferência através de uma chave de estado sólido normalmente requer 
de 4 a 5 ms. O chaveamento através de um contator mecânico pode levar de 30 a 50 ms. 
O inversor somente funciona durante o tempo em que a falha na alimentação permanece. 


Figura 13.4 

Configurações de 
SEIs. 



(a) Carga normalmente conectada à rede CA 



(b) Carga normalmente conectada ao inversor 


O inversor na configuração da Figura 13.4b opera continuamente e sua saída é 
conectada à carga. Não há necessidade de interromper a alimentação no caso de uma 
falha na rede. O retificador alimenta o inversor e mantém carregada a bateria deste. O 
inversor pode ser utilizado para condicionar a alimentação para a carga, protegê-la 
contra transientes na rede e manter a freqüência da carga no valor desejado. Em caso de 
falha no inversor, a carga é chaveada para a rede. 
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A bateria, que alimenta o inversor, normalmente é do tipo níquel-cádmio ou 
ácido-ácido. A bateria de níquel-cádmio é preferível à de chumbo-ácido, pois seu eletró- 
lito não é corrosivo e não emite gases explosivos. Ela tem uma vida mais longa devido à 
sua capacidade de suportar sobreaquecimento ou descargas. Entretanto, seu custo é pelo 
menos três vezes o das baterias de chumbo-ácido. Um arranjo alternativo de SEI é 
mostrado na Figura 13.5, que consiste de uma bateria, um inversor e uma chave estática. 
Em caso de falha na rede, a bateria alimenta o inversor. Quando a rede está presente, o 
inversor opera como um retificador e carrega a bateria. Nesse arranjo, o inversor tem de 
operar na frequência fundamental de saída. Conseqüentemente, a característica de alta 
freqüência do inversor não é utilizada para a redução do tamanho do transformador. 
Similarmente às fontes de alimentação CC, as fontes CA podem ser classificadas em três 
tipos: 


1. fonte de alimentação CA chaveadas; 

2. fonte de alimentação CA ressonantes; 

3. fonte de alimentação CA bidirecionais. 

13.3*1 Fontes de ASímentação CA Chaveadas 

O tamanho do transformador na Figura 13.5 pode ser reduzido através da adição de uma 
interligação CC de freqüência elevada, como mostrado na Figura 13.6. Há dois inverso- 
res. O inversor no lado da entrada opera com um controle PWM a uma freqüência muito 
elevada para reduzir o tamanho do transformador e do filtro CC na entrada do inversor 
do lado da saída. Este opera à freqüência de saída. 


13.3.2 Fontes de Alimentação CA Ressonantes 

O inversor do estágio de entrada na Figura 13.6 pode ser substituído por um inversor 
ressonante, como mostrado na Figura 13.7. O inversor no lado da saída opera com um 
controle PWM à freqüência da saída. 


13.3.3 Fontes de Alimentação CA Bidirecionais 

O retificador a diodos e o inversor de saída podem ser combinados por um cicloconver- 
sor com chaves bidirecionais, como mostrado na Figura 13.8. O cicloconversor converte 
a freqüência elevada CA em uma baixa freqüência CA. O fluxo de potência pode ser 
controlado em ambos os sentidos. 
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Figura 13.5 


Arranjo de um 
SEI. 


Estágio 

CC-CA 



Chave estática 


Figura 13.6 

Fontes de 
alimentação CA 
chaveadas. 


cc-cc 



CC-CA CC-CA 


Figura 13.7 

Fonte de 
alimentação CA 
ressonante. 


cc-cc 



4-*-1 -- i-*-*-*- 

CC-CA CC-CA 
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Figura 13.8 

Fonte de 
alimentação CA 
bidirecional. 


Exemplo 13.3 

A resistência de carga da fonte de alimentação CA da Figura 13.6 é R - 2,5 Q. A tensão CC de saída 
éV s - 100 V. O inversor de entrada opera à freqüência de 20 kHz com um pulso por semiciclo. A 
queda de tensão em condução das chaves com transistores e diodos é desprezível. A relação de 
espiras do transformador é a = N s /N p = 0,5. O inversor de saída opera com um PWM uniforme 
de quatro pulsos por semiciclo. A largura de cada pulso é 8 = 18°. Determinar a corrente eficaz da 
carga. A ondulação de tensão na saída do retificador é desprezível. Desprezar as perdas no 
transformador e o efeito da carga na freqüência de ressonância. 

Solução: A tensão eficaz de saída do inversor da entrada é V\ — V s = 100 V. A tensão 
eficaz secundária do transformador é V 2 = aV\ = 0,5 x 100 = 50 V. A tensão CC do retificador é 
V 0 = V 2 = 50 V. Com a l argura do pulso ô = 18°, a Eq. (10.26) dá a tensão eficaz da carga 
Vi = Vo V(pÔ/ 71 ) = 50 Ví x 18/180 = 31,6 V. A corrente eficaz da carga h = Vl/R = 
31,6/2,5 = 12,64 A. 

13.4 CONVERSÕES EM MULTIESTÁGIOS 

Se a entrada for uma fonte CA, é necessário um retificador no estágio de entrada, como 
mostrado na Figura 13.9, havendo quatro conversões: CA-CC-CA-CC-CA. O par retifica¬ 
dor e inversor pode ser substituído por um conversor com chaves bidirecionais CA, 
como mostrado na Figura 13.10. As funções de chaveamento desse conversor podem ser 
sintetizadas para combinar as funções do retificador e do inversor. Esse conversor, que 
converte CA-CA diretamente, é chamado de cicloconversor de comutação forçada. As 
conversões CA-CC-CA-CC-CA na Figura 13.9 podem ser realizadas por dois ciclocon- 
versores de comutação forçada, como mostrado na Figura 13.10. 
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13.5 CONDICIONAMENTO DO FATOR DE POTÊNCIA 

Os retificadores com diodos são os circuitos mais comumente utilizados para aplicação 
onde a alimentação de entrada é CA (por exemplo, computadores, telecomunicações, 
iluminação fluorescente e ar-condicionado). O fator de potência dos retificadores com 
diodos para uma carga resistiva pode ser da ordem de 0,9 e é menor para cargas reativas. 
Com o auxílio de uma técnica moderna de controle, a corrente de entrada dos retificado¬ 
res pode ser feita senoidal e em fase com a tensão de entrada, levando, dessa forma, o 
fator de potência a ser aproximadamente unitário. Um circuito com fator de potência 
unitário, que combine um retificador em ponte e um chopper elevador, é mostrado na 
Figura 13.11a. Acorrente de entrada do chopper é controlada para acompanhar a forma de 
onda retificada da tensão de entrada senoidal, através de controle PWM. Os sinais do 
controle PWM podem ser gerados utilizando-se uma técnica de histerese (do inglês 
bang-bang hysteresis - BBH), similar à modulação delta da Figura 10.27. Essa técnica, que 
é mostrada na Figura 13.11b, tem a vantagem de fazer o controle instantâneo da corrente, 
resultando em uma resposta rápida. Entretanto, a freqüência de chaveamento não é 
constante e varia em uma ampla faixa durante cada semiciclo da tensão CA de entrada. 
A freqüência também é sensível aos valores dos componentes do circuito. 


Figura 13.9 

Conversões em 
multiestágios. 



Figura 13.10 

Ci cl ocon versor es 
com chaves 
bidirecionais. 


CA 


Estágio 

CA-CA 



Estágio 

CA-CA 
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Figura 13.11 

Condicionamento 
do fator de 
potência dos 
retificadores com 
diodos. 


(a) Arranjo do circuito 



(b) Sinais de comando para o controle da corrente pela histerese (bang-bang) 



A freqüência de chaveamento pode ser mantida constante utilizando-se a mé¬ 
dia entre a corrente de referência l re f e a corrente de realimentação i> b durante um 
período de chaveamento. Isso é mostrado na Figura 13.11c. I ref é comparada com Se 
se a media entre a corrente de referência J ref > J fb , o ciclo de trabalho é maior que 50%. 
Para J re f = /fb, o ciclo de trabalho é de 50%. Para l re f < If b , o ciclo de trabalho é menor 
que 50%. O erro é forçado a manter-se entre o máximo e o mínimo da forma de onda 
triangular e a corrente do indutor segue a onda senoidal de referência, que é superposta 
a uma forma de onda triangular. A corrente de referência J re f é gerada a partir da tensão 
de erro V e (= V re { - V 0 ) e da tensão de entrada V- m para o chopper elevador. 
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13.6 CONSIDERAÇÕES MAGNÉTICAS 

Se houver qualquer desequilíbrio CC, o núcleo do transformador poderá saturar, resultando 
em uma corrente de magnetização elevada. Um núcleo ideal deve exibir uma permeabilida¬ 
de relativa muito alta na região de operação normal e, sob condições de desequilíbrio CC, 
não deve entrar em forte saturação. Esse problema de saturação pode ser minimizado 
tendo-se duas regiões de permeabilidade no núcleo - uma região de baixa permeabilida¬ 
de e outra de alta. Um entreferro de ar (do inglês air gap) pode ser inserido, como 
mostrado no toróide da Figura 13.12, onde a parte interna tem uma permeabilidade 
elevada e a externa tem uma permeabilidade relativamente baixa. Em operação normal, 
o fluxo se concentra na parte interna. Em caso de saturação, ele tem de fluir através da 
região externa, que possui uma permeabilidade mais baixa devido ao entreferro de ar, o 
que possibilita ao núcleo não entrar em saturação forte. Como mostrado na Figura 
13.12b, dois toróides com permeabilidades alta e baixa podem ser combinados. 


Figura 13.12 

Núcleos com 
duas regiões de 
permeabilidade. 



Entreferro parcial 
(a) Um núcleo toróide 



(b) Dois núcleos toróides 


RESUMO 

As fontes de alimentação industriais são de dois tipos: CC e CA. Em uma conversão de 
um único estágio, o transformador de isolação tem de operar à freqüência de saída. Para 
reduzir o tamanho do transformador e atender às especificações industriais, normal¬ 
mente são necessárias conversões em multiestágios. Há várias topologias de fontes de 
alimentação, dependendo dos requisitos de saída e da complexidade aceitável Os con¬ 
versores com chaves bidirecionais, que permitem o controle do fluxo de potência em 
ambos os sentidos, requerem funções de sintetização do chaveamento para se obterem as 
formas de onda desejadas de saída. 
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QUESTÕES DE REVISÃO 

13.1 Quais são as especificações normais das fontes de alimentação? 

13.2 Quais são os tipos de fontes de alimentação em geral? 

13.3 Quais são os três tipos de fonte de alimentação CC? 

13.4 Quais são os três tipos de fonte de alimentação CA? 

13.5 Quais são as vantagens e desvantagens da conversão em um único estágio? 

13.6 Quais são as vantagens e desvantagens das fontes de alimentação chaveadas? 

13.7 Quais são as vantagens e desvantagens das fontes de alimentação ressonantes? 

13.8 Quais são as vantagens e desvantagens das fontes de alimentação bidirecionais? 

13.9 Quais são as vantagens e desvantagens dos conversores flyback? 

13.10 Quais são as vantagens e desvantagens dos conversores push-pull ? 

13.11 Quais são as vantagens e desvantagens dos conversores meia-ponte? 

13.12 Quais são as várias configurações das fontes de alimentação CC ressonantes? 

13.13 Quais são as vantagens e desvantagens das fontes de alimentação com estágio de interli¬ 
gação em alta freqüência? 
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13.14 Qual é o arranjo geral dos SEIs? 

13.15 Quais são os problemas dos núcleos dos transformadores? 

13.16 Qual é o princípio do condicionamento do fator de potência nos retificadores com diodos? 

PROBLEMAS 

13.1 A tensão de saída do circuito push-pull da Figura 13.1c é V 0 = 24 V a uma carga resistiva 
de R = 0,4 £1 As quedas de tensão em condução dos transistores e diodos são V t = 1,2 V 
e Vd = 0,7 V, respectivamente. A relação de espiras do transformador é a - N s /N p = 0,5. 
Determinar (a) a corrente média de entrada l s , (b) a eficiência q, (c) a corrente média do 
transistor Ia , (d) a corrente máxima do transistor I v , (e) a corrente eficaz do transistor Ir e 
(f) a tensão de circuito aberto do transistor Voo Desprezar as perdas no transformador e 
as ondulações da corrente de carga e da alimentação de entrada. 

13.2 Repetir o Problema 13.1 para o circuito da Figura 13.1b, para k = 0,5. 

13.3 Repetir o Problema 13.1 para o circuito da Figura 13.ld. 

13.4 Repetir o Problema 13.1 para o circuito da Figura 13.le. 

13.5 A tensão de saída CC do circuito meia-ponte da Figura 13.2a é V 0 - 24 V a uma resis¬ 

tência de carga de R = 0,8 £1 O inversor opera à freqüência ressonante. Os parâmetros do 
circuito são Ci = Ci = C = 2 pF, L = 5 pH e R = 0. A tensão CC de entrada éV s = 50 V. 
As quedas de tensão em condução dos transistores e diodos são desprezíveis. A relação 
de espiras do transformador é a = N s /N p = 0,5. Determinar (a) a corrente média de 
entrada I s , (b) a corrente média do transistor Ia, (c) a corrente máxima do transistor Ip, (d) 
a corrente eficaz do transistor Ir e (e) a tensão de circuito aberto do transistor V oc - 
Desprezar as perdas no transformador e o efeito da carga na freqüência de ressonância. 

13.6 Repetir o Problema 13.5 para o circuito ponte completa da Figura 13.2b. 

13.7 A resistência de carga da fonte de alimentação CA da Figura 13.5 é R = 1,5 £1 A tensão 
CC de entrada é V s = 24 V. O inversor de entrada opera a 400 Hz com um PWM uniforme 
de oito pulsos por semiciclo e a largura de cada pulso é 8 = 20°. As quedas de tensão em 
condução das cha ves com transistores e diodos são desprezíveis. A relação de espiras do 
transformador é a = N s /N p = 4. Determinar a corrente eficaz da carga. Desprezar as 
perdas no transformador e o efeito da carga na freqüência de ressonância. 

13.8 A resistência de carga da fonte de alimentação CA da Figura 13.6 é R = 1,5 £X A tensão 
CC de entrada é V s = 24 V. O inversor de entrada opera à freqüência de 20 kHz com um 
PWM uniforme de quatro pulsos por semiciclo e a largura de cada pulso é 6?: = 40 . As 
quedas de tensão dos transistores e diodos são desprezíveis. A relação de espiras do 
transformador é a = N s /N p = 0,5. O inversor de saída opera com um PWM uniforme de 
oito pulsos por semiciclo e a largura de cada pulso é Ôq = 20°. Determinar a corrente 
eficaz da carga. A ondulação de tensão na saída do retificador é desprezível. Desprezar 
também as perdas no transformador e o efeito da carga na freqüência de ressonância. 
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14.1 INTRODUÇÃO 

As máquinas de corrente contínua (máquinas CC) têm características variáveis e são 
amplamente utilizadas em acionamentos de velocidade variável. As máquinas CC 
podem fornecer um torque elevado na partida e também é possível obter controle de 
velocidade em uma ampla faixa. Os métodos de controle de velocidade são normalmente 
mais simples e baratos que os acionamentos CA. As máquinas CC têm um papel signifi¬ 
cativo nos acionamentos industriais modernos. Tanto as máquinas CC em série quanto 
as de excitação separada são em geral utilizadas em acionamentos de velocidade variá¬ 
vel, mas as máquinas em série são tradicionalmente empregadas para aplicações de 
tração. Devido aos comutadores, as máquinas CC não são adequadas para aplicações de 
velocidade muito elevada e requerem mais manutenção que as máquinas CA. Com os 
recentes avanços na conversão de potência, técnicas de controle e microcomputadores, 
os acionamentos de máquinas CA estão se tornando competitivos, em um ritmo crescen¬ 
te, com os acionamentos de máquinas CC. Apesar de a tendência para o futuro ser a 
utilização dos acionamentos CA, os acionamentos CC atualmente são utilizados em 
muitas indústrias. Ainda pode levar algumas décadas para que os acionamentos CC 
sejam completamente substituídos pelos CA. 

Os retificadores controlados fornecem uma tensão CC de saída variável a partir 
de uma tensão CA fixa, enquanto os choppers podem fornecer uma tensão CC variável a 
partir de uma tensão CC fixa. Devido à sua capacidade de fornecer uma tensão CC 
continuamente variável, os retificadores controlados e choppers fizeram uma revolução 
nos equipamentos de controle industrial modernos e acionamentos de velocidade variá¬ 
vel, com os níveis de potência variando de frações de cavalos-vapor a vários megawatts. 
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Os retificadores controlados geralmente são utilizados para o controle de velocidade de 
máquinas CC, como mostrado na Figura 14.1a. Uma forma alternativa seria um retifica- 
dor com diodos seguido por um chopper, como mostrado na Figura 14.1b. Geralmente, os 
acionamentos CC podem ser classificados em três tipos: 

1. acionamentos monofásicos; 

2. acionamentos trifásicos; 

3. acionamentos com choppers. 


Figura 14.1 

Acionamentos 
alimentados por 
retificador 
controlado e 
chopper. 



Retificador controlado 


Ponte com diodos ou 
retificador controlado 


(a) Acionamento alimentado por retificador controlado 



Retificador Chopper Ponte com diodos ou 

com diodos retificador controlado 


(b) Acionamento alimentado por chopper 


14.2 CARACTERÍSTICAS BÁSICAS DAS MÁQUINAS CC 

O circuito equivalente para a máquina CC de excitação separada é mostrado na Figura 
14.2. Quando uma máquina de excitação separada é alimentada com uma corrente de 
campo de ir e uma corrente de armadura i a flui no circuito de armadura, a máquina 
desenvolve uma força contra-eletromotriz (fcem) e um torque para equilibrar o torque da 
carga a uma determinada velocidade. A corrente de campo if de uma máquina CC de 
excitação separada é independente da corrente da armadura i a e qualquer variação na 
corrente de armadura não produz qualquer efeito na corrente de campo. A corrente de 
campo normalmente é muito menor que a corrente de armadura. 

As equações descrevendo as características de uma máquina CC de excitação 
separada podem ser determinadas a partir da Figura 14.2. A corrente instantânea do 
campo Ué descrita como 


Vf = Rfif + Lf — 
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Figura 14.2 

Circuito 
equivalente das 
máquinas CC de 
excitação 
separada. 


A corrente instantânea da armadura pode ser encontrada a partir de 


r ~. . T 

Va = Rala + La ~C7 + 


A força contra-eletromotriz, que também é conhecida como tensão da velocidade ou sim¬ 
plesmente fcem, é expressa como 

eg = K v (úif 

O torque desenvolvido pela máquina é 

Td = K tifi a 


O torque desenvolvido tem de ser igual ao torque de carga: 


Td = ] d j t + Bo> + Tl 


onde 0) = velocidade da máquina, em rad/s; 

B = constante de atrito, em N • m/rad/s; 

Kv = constante de tensão, em V/A-rad/s; 

Kt - K v = constante de torque; 

L a = indutância do circuito de armadura, em H; 
Lf = indutância do circuito de campo, em H; 

Ra = resistência do circuito de armadura, em Í2; 
Rf = resistência do circuito de campo, em íl; 

Tl - torque da carga, em N • m. 
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Em condições de regime permanente, as derivadas no tempo dessas equações são zero e 
as grandezas médias de regime permanente são: 


A potência desenvolvida é 


Vf = Rflf (14.1) 

E g = Kv(0lf (14.2) 

Va — Rala + Eg 

= Rala + K v (úlf (14.3) 

T d = Ktlfla (14.4) 

= Bco + Tl (14.5) 

Pd = Tdto (14.6) 


A relação entre a corrente de campo If e a fcem Eg é não-linear devido à saturação 
magnética. A relação, que é mostrada na Figura 14.3, é conhecida como curva carac¬ 
terística de magnetização da máquina. A partir da Eq. (14.3), a velocidade de uma máquina 
CC de excitação separada pode ser encontrada por 


Va — Ra^a Va — Ra ia 
Kv Kv Vf/ Rf 


(14.7) 


Figura 14.3 
Curva 

característica de 
magnetização. 


Pode-se notar, a partir da Eq. (14.7), que é possível variar a velocidade da 
máquina através do controle (1) da tensão da armadura V a , conhecido como controle por 
tensão ; (2) da corrente do campo if, conhecido como controle do campo ; ou (3) da demanda 
do torque, que corresponde a uma corrente de armadura i a , para uma corrente fixa de 
campo if. A velocidade que corresponde à tensão nominal da armadura, corrente nomi¬ 
nal do campo e corrente nominal da armadura é conhecida como velocidade-base ou 
nominal. 



© = constante 











Cap. 14 Acionamentos CC 


591 


Na prática, para uma velocidade menor que a velocidade nominal, as correntes 
da armadura e do campo são mantidas constantes para alcançar a demanda do torque e 
a tensão da armadura V a é variada para controlar a velocidade. Para uma velocidade 
maior que a nominal, a tensão da armadura é mantida no valor nominal e a corrente de 
campo é variada (diminuída) para controlar a velocidade. Entretanto, a potência desen¬ 
volvida pela máquina (= torque x velocidade) é mantida constante. A Figura 14.4 mos¬ 
tra as curvas características de torque, potência, corrente da armadura e do campo em 
função da velocidade. 

O campo de uma máquina CC pode ser conectado em série com o circuito da 
armadura, como mostrado na Figura 14.5, e esse tipo de máquina é chamado de máquina 
ou motor em série. O circuito de campo é projetado para suportar a corrente da armadura. 
As grandezas médias em regime permanente são 


K v (üla 

(14.8) 

(Ra + Rf) Ia + Eg 

(14.9) 

(Ra + Rf)Ia + K v COlf 

(14.10) 

Ktlalf 

(1411) 

Bco + T l 




Figura 14.4 
Curvas 

características das 
máquinas CC de 
excitação 
separada. 
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Figura 14.5 

Circuito 
equivalente da 
máquina CC em 
série. 



A velocidade da máquina em série pode ser determinada a partir da Eq. (14.10): 


03 - 


Va ~ (Ra + Rf) Ia 

^Kvh~ 


(14.12) 


A velocidade pode ser variada controlando-se (1) a tensão da armadura V a ou (2) a 
corrente da armadura, que é uma medida da demanda do torque. A Eq. (14.11) indica que 
uma máquina em série pode fornecer um torque elevado, especialmente na partida; por 
isso, as máquinas em série são comumente utilizadas em aplicações de tração. 

Para uma velocidade até a nominal, a tensão da armadura é variada e o torque 
é mantido constante. Uma vez que a tensão nominal da armadura é aplicada, a relação 
velocidade-torque segue a curva característica natural da máquina e a potência 
(= torque x velocidade) permanece constante. Quando a demanda de torque é reduzida, 
a velocidade aumenta. Para uma carga muito leve, a velocidade poderia ser muito 
elevada, e não é aconselhável operar uma máquina CC em série sem carga (a vazio). A 
Figura 14.6 mostra as curvas características das máquinas CC em série. 


Figura 14.6 
Curvas 

características das 
máquinas CC em 
série. 
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Exemplo 14.1 

Uma máquina CC de 15 hp, 220 V e 2000 rpm, de excitação separada, controla uma carga que 
requer torque de Tl = 45 N ■ m a uma velocidade de 1200 rpm. A resistência do circuito de campo 
é Rf = 147 Q, a resistência do circuito de armadura é R a — 0,25 Q e a constante de tensão da 
máquina é K v = 0,7032 V/A-rad/s. A tensão do campo éVf = 220 V. As perdas por atrito e a vazio 
são desprezíveis. A corrente da armadura pode ser considerada contínua e livre de ondulação. 
Determinar (a) afeem Eg, (b) a tensão necessária da armadura V a e (c) a corrente nominal da 
armadura da máquina. 

Solução: Rf = 147 D, R ü = 0,25 Ü, K v = K t = 0,7032 V/A-rad/s, Vf = 220 V, 
T d = Tl= 45Nm, o) = 1200 tt/ 30 = 125,66 ra d/s e // = 220/147 = 1,497 A. 

(a) A partir da Eq. (14.4), h - 45/(0,7032 x 1,497) - 42,75 A. A partir da Eq. (14.2), 
E g = 0,7032 x 125,66 x 1,497 = 132,28 V. 

(b) A partir da Eq. (14.3), V a = 0,25 x 42,75 + 132,28 = 142,97 V. 

(c) Como 1 hp é igual a 746 W, /nominal = 15 x 746/220 = 50,87 A. 


14.3 MODOS DE OPERAÇÃO 

Em aplicações de velocidade variável, uma máquina CC pode ser operada em um ou 
mais dos seguintes modos: motor, frenagem regenerativa, frenagem dinâmica, pluguea- 
mento e quatro quadrantes. 

Operação como motor. Os arranjos para a operação como motor são mos¬ 
trados na Figura 14.7a. Afeem Eg é menor que a tensão de alimentação V a . Ambas as 
correntes, da armadura e do campo, são positivas. A máquina desenvolve torque para 
atender à demanda da carga. 

Frenagem regenerativa. Os arranjos para a frenagem regenerativa são mos¬ 
trados na Figura 14.7b. A máquina age como um gerador e desenvolve uma tensão 
induzida Eg. Eg tem de ser maior que a tensão da alimentação Va. A corrente da armadura 
é negativa, mas a corrente do campo é positiva. A energia cinética da máquina é devolvi¬ 
da para a alimentação. Uma máquina em série normalmente é conectada como gerador 
auto-excitado. Para a auto-excitação é necessário que a corrente de campo ajude o fluxo 
residual. Isso normalmente é conseguido invertendo-se os terminais da armadura ou do 
campo. 


Frenagem dinâmica. Os arranjos mostrados na Figura 14.7c são similares 
aos da frenagem regenerativa, exceto que a tensão de alimentação V a é substituída por 
uma resistência de frenagem Rb. A energia cinética da máquina é dissipada em Rb. 
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Plugueamento. O plugueamento é um tipo de frenagem. As conexões para o 
plugueamento são mostradas na Figura 14.7d. Os terminais da armadura são invertidos 
durante a operação. A tensão da alimentação V a e a tensão induzida Eg agem no mesmo 
sentido. A corrente da armadura é invertida, produzindo assim um torque frenante. A 
corrente de campo é positiva. Para uma máquina em série, tanto os terminais da armadu¬ 
ra quanto do campo podem ser invertidos, porém não ambos. 


Figura 14.7 

Modos de 
operação. 



Máquina CC de excitação separada Máquina CC em série 

(a) Operação como motor 



Máquina CC de excitação separada Máquina CC em série 

(b) Frenagem regenerativa 



Máquina CC de excitação separada Máquina CC em série 

(c) Frenagem dinâmica 



Máquina CC de excitação separada Máquina CC em série 

(d) Plugueamento 
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Quatro quadrantes. A Figura 14.8 mostra as polaridades da tensão de ali¬ 
mentação V a , da fcem Eg e da corrente da armadura I a para uma máquina CC de 
excitação separada. Na operação como motor, em sentido direto (quadrante I), V a , Eg e 
Ia são todos positivos. O torque e a velocidade também são positivos nesse quadrante. 

Durante a frenagem no sentido direto (quadrante II), a máquina opera no 
sentido direto e a força eletromotriz (fem) induzida Eg continua a ser positiva. Para o 
torque ser negativo e o sentido do fluxo de energia inverter, a corrente da armadura tem 
de ser negativa. A tensão da alimentação V a deve ser mantida menor que Eg. 

Na operação como motor no sentido reverso (quadrante III), V a , Eg e I a são 
todos negativos. O torque e a velocidade também são negativos nesse quadrante. Para 
manter o torque negativo e o fluxo de energia da fonte para a máquina, a fcem Eg tem de 
satisfazer a condição I V a I > I Eg I. A polaridade de E g pode ser invertida mudando-se 
o sentido da corrente de campo ou invertendo-se os terminais da armadura. 


Velocidade 



-< 

+ ^ 

í R a 

— 

r V a 




+ 



^ E 9 


V a< E g 


Frenagem no sentido direto 


Operação como motor 
no sentido inverso 



ÍV a l>l^l 



Operação como motor 
no sentido direto 


Frenagem no sentido inverso 



IValclEgl 


Torque 


Figura 14.8 

Condições para 
os quatro 
quadrantes. 


Durante a frenagem regenerativa (quadrante IV), a máquina opera no sentido 
inverso. V a e Eg continuam negativos. Para o torque ser positivo e a energia fluir da 
máquina para a fonte, a corrente da armadura tem de ser positiva. A fem induzida Eg tem 
de satisfazer a condição I V a I < I Eg I. 
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14.4 ACIONAMENTOS MONOFÁSICOS 

Se o circuito de armadura de uma máquina CC for conectado à saída de um retificador 
controlado monofásico, a tensão da armadura pode ser alterada variando-se o ângulo de 
disparo do conversor a a . Os conversores CA-CC de comutação forçada também podem 
ser utilizados para melhorar o fator de potência e reduzir os harmônicos. O arranjo do 
circuito básico para um conversor monofásico alimentando uma máquina CC de excita¬ 
ção separada é mostrado na Figura 14.9. A um ângulo de disparo grande, a corrente da 
armadura pode ser descontínua e isso aumenta as perdas na máquina. Um indutor de 
alisamento L m normalmente é conectado em série com o circuito de armadura para 
reduzir a ondulação de corrente a um nível aceitável. Um conversor também é aplicado 
no circuito de campo para controlar a corrente de campo, variando-se o ângulo de 
disparo <Xf. Para operar a máquina em um modo particular, normalmente é necessário 
utilizar contatores para a reversão do circuito da armadura, como mostrado na Figura 
14.10a, ou do circuito de campo, como é mostrado na Figura 14.10b. Para evitar surtos de 
tensão induzida, a reversão do campo ou da armadura é realizada com corrente de 
armadura igual a zero. O ângulo de disparo normalmente é ajustado para dar uma 
corrente igual a zero; e adicionalmente um tempo morto de 2 a 10 ms é fornecido para 
assegurar que a corrente de armadura se torne zero. Em virtude de a constante de tempo 
do enrolamento de campo ser relativamente grande, a reversão do campo leva um tempo 
mais longo. Um conversor controlado ou semi pode ser utilizado para variar a tensão do 
campo, mas em geral é preferível o conversor controlado. Devido à capacidade de 
inverter a tensão, um conversor controlado pode reduzir a corrente de campo muito 
mais rapidamente que um semicontrolado. Dependendo do tipo de conversores monofá¬ 
sicos, os acionamentos monofásicos podem ser subdivididos em: 

1. acionamentos com conversores monofásicos de meia-onda; 

2. acionamentos com conversores monofásicos semicontrolados; 

3. acionamentos com conversores monofásicos controlados; 

4. acionamentos com conversores duais monofásicos. 


Figura 14.9 

Arranjo básico do 
circuito para um 
acionamento CC 
monofásico. 



Rede CA 
monofásica 


v, 


Rede CA 
monofásica 
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Figura 14.10 

Reversões da 
armadura e do 
campo 
utilizando 
conta tores. 


(b) Reversão do campo 


14*4.1 Acionamentos com Conversores Monofásicos 
de Meia-Onda 

Um conversor monofásico de meia-onda alimenta uma máquina CC, como mostrado na 
Figura 14.11a. A corrente da armadura normalmente é descontínua, a menos que um 
indutor muito grande seja conectado ao circuito da armadura. Um diodo de comutação 
é sempre necessário para uma carga do tipo máquina CC, e esse é um acionamento de 
um quadrante, como mostrado na Figura 14.11b. As aplicações desse acionamento estão 
limitadas ao nível de potência de | kW. A Figura 14.11c mostra as formas de onda para 
uma carga altamente indutiva. O conversor no circuito de campo pode ser semicontrola- 
do. Um conversor de meia-onda no circuito de campo aumentaria as perdas magnéticas 
da máquina devido ao elevado conteúdo de ondulação da corrente de excitação do 
campo. 

Para um conversor monofásico de meia-onda no circuito de armadura, a Eq. 
(5.1) dá a tensão média do circuito de armadura como 

Vm 

Va = — (1 + cos a a ) 

Zn 


para 0 < a** < n 


(14.13) 
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Figura 14.11 

Acionamento com 
conversor 
monofásico de 
meia-onda. 



(a) Circuito 
t V a 


(b) Quadrante 



ÚOt 


cot 


- cot 


onde V m é a tensão máxima da alimentação CA. Com um conversor semicontrolado no 
campo, a Eq. (5.5) dá a tensão média do campo como 


Vf 


V, 


m 


71 


(1 + cos a/) para 0 < a/ < n 


(14.14) 


14.4.2 Acionamentos com Conversores Monofásicos 
Semicontrolados 

Um conversor monofásico semicontrolado alimenta o circuito da armadura, como mos¬ 
trado na Figura 14.12a. Esse é um acionamento de um quadrante, como mostrado na 
Figura 14.12b, que é limitado a aplicações de até 15 kW. O conversor no circuito de 
campo pode ser semicontrolado. As formas de onda para uma carga altamente indutiva 
são mostradas na Figura 14.12c. 

Com um conversor monofásico semicontrolado no circuito da armadura, a Eq. 
(5.5) dá a tensão média da armadura como 

tn 

V a = — (1 + cosa,?) para 0 < a a < n (14.15) 

71 

Com um conversor semicontrolado no circuito de campo, a Eq. (5.5) dá a tensão média 
do campo como 



Um 


(1 + cos a/) 


para 0 < Of < n 


K 


(14.16) 
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(b) Quadrante 



Figura 14.12 

Acionamento 
com conversor 
monofásico 
semicontrolado. 


14.4.3 Acionamentos com Conversores Monofásicos Controlados 

A tensão da armadura é variada através de um conversor monofásico de onda completa, 
como mostrado na Figura 14.13a. Esse é um acionamento de dois quadrantes, como 
mostrado na Figura 14.13b, que é limitado a aplicações de até 15 kW. O conversor da 
armadura dá + V a ou - V a e permite a operação no primeiro e no quarto quadrantes. 
Durante a regeneração para a inversão do sentido do fluxo de potência, a força contra- 
eletromotriz (fcem) da máquina pode ser invertida, invertendo-se a excitação do campo. 
O conversor no circuito do campo poderia ser semicontrolado, controlado ou até mesmo 
dual. A reversão da armadura ou do campo permite a operação no segundo e no terceiro 
quadrantes. As formas de onda da corrente, para uma carga altamente indutiva, são 
mostradas na Figura 14.13c, para a aceleração. Um acionamento com conversor monofá¬ 
sico controlado de 9,5 kW e 40 A é mostrado na Figura 14.14, onde os dispositivos de 
potência são montados atrás da placa de circuito impresso e os sinais de controle são 
implementados por eletrônica analógica. 



(b) Quadrante 



cot 


cot 


Figura 14.13 

Acionamento com 
conversor 
monofásico 
controlado. 
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Com um conversor monofásico de onda completa no circuito da armadura, a 
Eq. (5.21) dá a tensão média da armadura como 


T/ 2Vm 
Va = cos a a 

TC 


para 0 < a a < n 


(14.17) 


Com um conversor monofásico controlado no circuito do campo, a Eq. (5.21) dá a tensão 
do campo como 



2V 


m 


n 


COS OLf 


para 0 < af < K 


(14.18) 


Figura 14.14 

Um acionamento 
monofásico de onda 
completa com controle 
analógico de 9,5 kW 
(reproduzido com a 
permissão da Brush 
Electrical Machines Ltd., 
Inglaterra). 



14.4.4 Acionamentos com Conversores Duais Monofásicos 

Dois conversores monofásicos de onda completa são conectados, como mostrado na 
Figura 14.15. Ou o conversor 1 opera para alimentar uma tensão positiva de armadura 
V a ou o conversor 2 opera para alimentar uma tensão negativa de armadura - V a . O 
conversor 1 proporciona a operação no primeiro e no quarto quadrantes, enquanto o 
conversor 2 proporciona a operação no segundo e no terceiro quadrantes. Esse é um 
acionamento de quatro quadrantes, que permite quatro modos de operação: aceleração 
no sentido direto, frenagem (regeneração) no sentido direto, aceleração no sentido inver¬ 
so e frenagem (regeneração) no sentido inverso. Ele é limitado a aplicações de 15 kW. O 
conversor do campo poderia ser controlado, semicontrolado ou até mesmo dual. 

Se o conversor 1 operar com um ângulo de disparo de a fl i, a Eq. (5.31) dará a 
tensão da armadura como 


Va = 


2 Vm 


K 


COS OCfll 


para 0 < a a j < n 


(14.19) 
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Se o conversor 2 operar com um ângulo de disparo a a 2 , a Eq. (5.32) dará a tensão da 
armadura como 


T7 2Vm 

Va = - COSa fl 2 

TC 


para 0 < a a 2 ^ n 


(14.20) 


onde a a 2 = n — o t a \. Com um conversor controlado no circuito do campo, a Eq. (5.21) 
dará a tensão do campo como 



2 Vm 

TC 


cos af 


para 0 < a/ < n 


(14.21) 




a i 


A 


a 2 


f 2 


Figura 14.15 

Acionamento 
com conversor 
dual monofásico. 


Exemplo 14.2 

A velocidade de uma máquina CC de excitação separada é controlada por um conversor monofá¬ 
sico semicontrolado, como o da Figura 14.8a. A corrente do campo, que é controlada por um 
conversor semicontrolado, é ajustada para o máximo valor possível. A tensão de alimentação CA 
para os conversores da armadura e do campo é monofásica de 208 V, 60 Hz. A resistência da armadura 
é R a = 0,25 £1, a resistência do campo é Rf = 147 Q e a constante de tensão da máquina é 
K v - 0,7032 V/A-rad/s O torque da carga éTi = 45 N • m a 1000 rpm. O atrito e as perdas a vazio 
(sem carga) são desprezíveis. As indutâneias dos circuitos de armadura e campo são suficientes 
para tornar as correntes da armadura e do campo livres de ondulações. Determinar (a) a 
corrente do campo I/; (b) o ângulo de disparo do conversor no circuito da armadura a a ; e (c) o 
fator de potência PF na entrada do conversor do circuito da armadura. 

Solução: V s = 208 V, V m = <2 x 208 = 294,16 V, R a = 0,25 Q, Rf = 147 ü, T d = Tl = 
45 N • m, Kv = 0,7032V/A rad/s e co = IOOOtc/ 30 = 104,72rad/s. 

(a) A partir da Eq. (14.16), a tensão (e corrente) máxima do campo é obtida para um 
ângulo de disparo de a/ = 0 e 


v f = 


2 Vm 


2 X 294/16 = 187,27 V 


TC 


TC 
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A corrente do campo é 



1 87,27 
147 ’ 


1,274 A 


(b) A partir da Eq. (14.4), 


í 


a 


T d 


K v lf 


45 

0,7032 x 1,274 


- 50,23 A 


A partir da Eq. (14.2), 

E g = K v (úlf = 0,7032 x 104,72 x 1,274 93,82 V 

A partir da Eq. (14.3), a tensão da armadura é 

14 - 93,82 + I a Ra = 93,82 + 50,23 x 0,25 = 93,82 + 12,56 = 106,38 V 

A partir da Eq. (14.15), V a = 106,38 = (294,16/71) x (1 + cosota), e isso dá o ângulo de disparo 
como a a = 82,2°. 

(c) Se a corrente de armadura for constante e livre de ondulações, a potência de saída 
será Po = Vala = 106,38 x 50,23 = 5343,5 W. Se as perdas no conversor da armadura forem des¬ 
prezadas, a potência fornecida pela fonte de alimentação será P a = P 0 = 5343,5 W. A corrente 
eficaz de entrada do conversor da armadura, como mostrado na Figura 14.12, é 


2 r 71 o 

2jj J de 

a a 


1/2 


= la 


K ~ Oa 
K 


50,23 


180 - 82,2 
180 


a /2 


= 37,03 A 


\l/2 


e a especificação de potência aparente de entrada é VI = V s I sa = 208 x 37,03 = 7702,24 Supondo 
que os harmônicos sejam desprezíveis, o fator de potência de entrada é aproximadamente 


Pa 5343 5 

PF = yi = = 0,694 (indutivo) 


^2 (1 + cos 82,2*) 
[it (TC - 82,2”)] 1/2 


= 0,694 (indutivo) 


A partir da Eq. (5.14), 








603 


Cap. 14 Acionamentos CC 


Exemplo 14.3 

A velocidade de uma máquina CC de excitação separada é controlada por um conversor monofá¬ 
sico de onda completa como o da Figura 14.13a. O circuito de campo também é controlado por um 
conversor totalmente controlado e a corrente de campo é ajustada para o máximo valor possível. A 
tensão de alimentação CA para os conversores da armadura e do campo é monofásica de 440 V, 60 
Hz. A resistência da armadura é R a = 0,25 fí, a resistência do circuito do campo é Rf = 175 Q. e a 
constante de tensão da máquina é K v = 1,4 V/A rad/s. A corrente de armadura correspondente à 
demanda de carga é I a = 45 A. O atrito e as perdas a vazio são desprezíveis. As indutâncias dos 
circuitos da armadura e do campo são suficientes para tornar as correntes da armadura e do 
campo contínuas e livres de ondulações. Se o ângulo de disparo do conversor da armadura for 
a a = 60° e a corrente da armadura for I a = 45 A, determinar (a) o torque desenvolvido pela 
máquina Td, (b) a velocidade co, e o fator de potência PF de entrada do acionamento. 

Solução: V s = 440 V, V„, = V2 x 440 = 622,25 V, R a = 0,25 Q, Rf = 175 £2, a a = 60° e 
K v = 1,4 V/A-rad/s. 

(a) A partir da Eq. (14.18), a tensão (e corrente) máxima do campo seria obtida para um 
ângulo de disparo de a/ = 0 e 


Vf 


2Vm 
TC 


2 x 622,25 

TC 


- 396,14 V 


A corrente de campo é 


r _ Vf _ 396,14 

lf — tt, ~ -1 rrrr ~ 2.,26 A 


Rf 175 

A partir da Eq. (14.4), o torque desenvolvido é 

Td = T l - = Kvlfla = 1,4 x 2,26 x 45 = 142,4 N • m 
A partir da Eq. (14.17), a tensão da armadura é 

V a = — cos 60° = 2 x 622 ' 25 COS 60° = 198,07V 

TC TC 

A força contra-eletromotriz (fcem ) é 

E g = Va - laRa = 198,07 - 45 x 0,25 = 186,82 V 


A partir da Eq. (14.2), a velocidade é 

E g 186,82 


K v If 1,4 x 2,26 


co = 


59,05 rad/s ou 564 rpm 
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(c) Supondo os conversores sem perda, a potência total de entrada fornecida pela fonte 
de alimentação é 


Pi = Vala + V/If = 198,07 x 45 + 396,14 x 2,26 = 9808,4 W 

A corrente de entrada do conversor da armadura para uma carga altamente indutiva é mostrada 
na Figura 14.19b e seu valor eficaz é I$ a - l a = 45 A. O valor eficaz da corrente de entrada do 
conversor do campo é I s f — lf — 2,26 A. A corrente eficaz efetiva de alimentação pode ser encon¬ 
trada a partir de 


h = (ha + d) 1/2 

= (45 2 + 2,26 2 ) 172 = 45,06 A 

e a especificação de potência aparente de entrada, VI = V s Is = 440 x 45,06 = 19.826,4 Despre¬ 
zando as ondulações, a potência de entrada é aproximadamente 

PF = |í = = 0,495 (indutivo) 


A partir da Eq. (5.27), 


PF = 


( 2 a/ 2 'i 


l 71 J 


COS OCa = 


Í2^2) 


[ n J 


cos 82,2° = 0,45 (indutivo) 


Exemplo 14.4 

Se a polaridade da fcem da máquina no Exemplo 14.3 for invertida através da reversão da corrente 
de campo, determinar (a) o ângulo de disparo do conversor do circuito da armadura a a para 
manter a corrente da armadura constante no mesmo valor de I a = 45 A; e (b) a energia devolvida 
para a rede, devido à frenagem regenerativa da máquina. 

Solução: (a) A partir da letra (b) do Exemplo 14.3, a fcem no instante em que a polarida¬ 
de é invertida á £ ? = 186,82 V e após a inversão da polaridade Eg = -186,82 V. A partir da Eq. 
(14.3), 

14 = E a + I a Ra = -186,82 + 45 x 0,25 = -175,57 V 


A partir da Eq. (14.17), 


T7 2V m 2 x 622,25 

Va = - COSOtfl = - COSOGa = -175,57 V 


n 


K 


e isso dá o ângulo de disparo do conversor da armadura como a a = 116,31°. 

(b) A energia devolvida para a rede é P a = V a Ia - 175,57 x 45 = 7900,7 W. 
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Nota: A velocidade e a fcem da máquina diminuirão com o tempo. Se a corrente da 
armadura for mantida constante em I a = 45 A durante a regeneração, o ângulo de disparo do 
conversor da armadura tem de ser reduzido. Isso requer um controle em malha fechada para 
manter a corrente da armadura constante e ajustar o ângulo de disparo continuamente. 


14.5 ACIONAMENTOS TRIFÁSICOS 

O circuito da armadura é conectado à saída de um retificador trifásico controlado ou a 
um conversor CA-CC trifásico de comutação forçada. Os acionamentos trifásicos são 
utilizados para aplicações de potência elevada, até o nível de megawatts. Afreqüência de 
ondulação da tensão da armadura é maior que a dos acionamentos monofásicos e requer 
menor indutância no circuito da armadura para reduzir a ondulação da corrente. A 
corrente da armadura é geralmente contínua e, portanto, a performance da máquina é 
melhor se comparada à dos acionamentos monofásicos. De forma similar aos aciona¬ 
mentos monofásicos, os trifásicos também podem ser subdivididos em: 

1. acionamentos com conversores trifásicos de meia-onda; 

2. acionamentos com conversores trifásicos semicontrolados; 

3. acionamentos com conversores trifásicos controlados; 

4. acionamentos com conversores trifásicos duais. 

14.5.1 Acionamentos com Conversores Trifásicos de Meia-Onda 

Um acionamento de máquina CC alimentada por conversor trifásico de meia-onda opera 
em um quadrante e poderia ser utilizado em aplicações com nível de potência de até 40 
kW. O conversor no campo poderia ser semicontrolado monofásico ou trifásico. Esse 
acionamento normalmente é utilizado em aplicações industriais porque a alimentação 
CA contém componentes CC. 

Com um conversor trifásico de meia-onda no circuito da armadura, a Eq. (5.51) 
dá a tensão da armadura como 


Va 


2k 


cos a a 


Jw/ WLJL WL 


(14.22) 


onde V m é o valor máximo da tensão de fase de um sistema de alimentação CA trifásico 
conectado em estrela. Com um conversor trifásico semicontrolado no circuito do campo, 
a Eq. (5.54) dá a tensão do campo como 
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Vf 


3a/3>, 


m 


2lí 


(1 + cos a/) para 0 < a/ < n 


(14.23) 


14.5.2 Acionamentos com Conversores Trifásicos Semicontrolados 

Um acionamento alimentado por um conversor trifásico semicontrolado é de um qua¬ 
drante, desde que não haja reversão de campo, e está limitado a aplicações de até 115 kW. 
O conversor do campo também poderia ser semicontrolado monofásico ou trifásico. 

Com um conversor trifásico semicontrolado no circuito de armadura, a Eq. 
(5.54) dá a tensão da armadura como 


_ 3^/3 V m 

2n 


(1 + cos a/) 


para 0 < a a < n 


(14.24) 


Com um conversor trifásico semicontrolado no circuito do campo, a Eq. (5.54) dá a 
tensão do campo como 



3 V3~ V,„ 

2k 


(1 + cos o f) 


para 0 < a/ < n 


(14.25) 


14.5.3 Acionamentos com Conversores Trifásicos Controlados 

Um acionamento com conversor trifásico controlado é de dois quadrantes, desde que 
não haja reversão no circuito de campo, e está limitado a aplicações de até 1500 kW. 
Durante a regeneração para a inversão do sentido do fluxo de potência, a fcem da 
máquina é invertida através da reversão da excitação do campo. O conversor no circuito 
do campo deve ser controlado monofásico ou trifásico. Um acionamento CC com con¬ 
versor trifásico controlado de 68 kW e 170 A microprocessado é mostrado na Figura 
14.16, onde os dispositivos de potência são montados atrás da placa de circuito impresso. 

Com um conversor trifásico de onda completa no circuito da armadura, a Eq. 
(5.57) dá a tensão da armadura como 


3<3V m 

Va = - 1 - cos a a 


K 


para 0 < a a < n 


(14.26) 


Com um conversor trifásico controlado no circuito do campo, a Eq. (5.57) dá a tensão do 
campo como 


„ 3^3V m 

Vf = 


71 


cos af para 0 < a/ < k 


(14.27) 
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Figura 14.16 

Um conversor trifásico 
controlado de 68 kW 
microprocessado (reproduzido 
sob permissão da Brush 
Eléctrica! Machines Ltd., 
Inglaterra). 


14.5.4 Acionamentos com Conversores Trifásicos Duais 

Dois conversores trifásicos de onda completa são conectados em um arranjo similar ao 
da Figura 14.15a. Ou o conversor 1 opera para fornecer uma tensão positiva de armadura 
V a ou o conversor 2 opera para fornecer uma tensão negativa de armadura - V a . Esse é 
um acionamento de quatro quadrantes e está limitado a aplicações de até 1500 kW. 
Similarmente aos acionamentos monofásicos, o conversor do campo pode ser semicon- 
trolado ou totalmente controlado. 

Um conversor CA-CC de 12 pulsos para o acionamento de uma máquina de 360 
kW em um forno de cimento é mostrado na Figura 14.17, onde os circuitos eletrônicos de 
controle são montados na porta do cubículo e as placas com os amplificadores de pulsos 
na frente dos arranjos de tiristores. Os ventiladores de resfriamento são montados na 
parte superior dos arranjos de tiristores. Se o conversor 1 operar com um ângulo de 
disparo de a a \, a Eq. (5.57) dará a tensão média da armadura como 

3 <3 V m 
Va = -- 


n 


COS Oal 


para 0 < Uai < n 


(14.28) 
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Se o conversor 2 operar com um ângulo de disparo de a a 2 , a Eq. (5.57) dará a tensão 
média da armadura como 


T7 3V3 Vm 

Va = - COS 0^2 

71 


para 0 < a a 2 ^ n 


(14.29) 


Com um conversor trifásico controlado no circuito do campo, a Eq. (5.57) dará a tensão 
média do campo como 


Vf 


3 V3~ Vm 
n 


cos af 


para 0 < a/ < n 


(14.30) 


Figura 14.17 

Um conversor CA-CC de 12 
pulsos e 360-kW para 
acionamentos CC 
(reproduzido sob permissão 
da Brush Eléctrica! Machines 
Ltd., Inglaterra). 



Exemplo 14.5 

A velocidade de uma máquina CC de 20 hp, 300 V e 1800 rpm de excitação separada é controlada 
por um acionamento com conversor trifásico controlado. A corrente de campo também é contro¬ 
lada por um conversor trifásico controlado e é ajustada para o máximo valor possível. A entrada 
CA é uma alimentação trifásica conectada em estrela de 208 V e 60 Hz. A resistência da armadura 
é R a = 0,25 Q, a resistência do campo é Rf = 245 Q e a constante de tensão da máquina é 
K v = 1,2 V/A - rad/s. As correntes da armadura e do campo podem ser consideradas contínuas e 








Cap. 14 Acionamentos CC 


609 


livres de ondulações. O atrito é desprezível Determinar (a) o ângulo de disparo do conversor da 
armadura a a , se a máquina fornecer potência nominal à velocidade nominal; (b) a velocidade a 
vazio se os ângulos de disparo forem os mesmos que na letra (a) e a corrente de armadura a vazio 
for 10% do valor nominal; e (c) a regulação de velocidade. 

Solução: R a = 0,25 El, Rf= 245 0, K v = 1,2 V/A-rad/s, V L = 208 V e to = 1800 tu/ 30 - 
188,5 rad/s. A tensão de fase é Vp = Vl A/3~ = 208/VÕ” = 120 V e V m = 120 x 2 = 169,7 V. Como 1 hp 
é igual a 746 W, a corrente nominal da armadura é I nominal = 20 x 746/300 = 49,73 A; e para a 
máxima corrente de campo possível, a/ = 0. A partir da Eq. (14.27), 


1 7 

Vf = 3V3~ x -- = 280,7 V 

J TC 


If = 


Yí 

Rf 


280, 7 

245 


1,146 A 


(a) la — /nominal — 49,73 A e 

E g = K v If(ú = 1,2 x 1,146 x 188.5 = 259,2 V 

14 = 259,2 + l a Ra = 259,2 + 49,73 x 0,25 = 271,63 V 


A partir da Eq. (14.26), 


3 <3 V m 3 -V3 x 169,7 

V a = 271,63 =- cos a ü - --— cos a a 


K 


71 


e isso dá o ângulo de disparo como a a = 14,59°. 

(b) la = 10% de 49,73 = 4,973 A e 

Eg = Va - Rala - 271,63 - 0,25 x 4,973 = 270,39 V 


A partir da Eq. (14.2), a velocidade a vazio é 


E 


coo = 


- 


270,39 


= 196,62 rad/s ou 


Kvlf 1,2 x 1,146 

(c) A regulação de velocidade é definida como 

Velocidade a vazi o - veloc i dade de plena car ga 
Velocidade de plena carga 


30 

196,62 x — = 1877,58rpm 

71 


1877,58 - 1800 


= 0,043 ou 4,3% 


1800 
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Exemplo 14.6 

A velocidade de uma máquina CC de 20 hp, 300 V e 900 rpm, de excitação separada é controlada 
por um conversor trifásico controlado. O circuito de campo também é controlado por um con¬ 
versor trifásico controlado. A entrada CA para os conversores da armadura e do campo é uma 
alimentação trifásica conectada em estrela de 208 V e 60 Hz. A resistência da armadura é 
R a = 0,25 £2, a resistência do campo é Rf = 145 O e a constante de tensão da máquina é 
K v = 1,2 V/A-rad/s. O atrito e as perdas a vazio podem ser considerados desprezíveis. As cor¬ 
rentes da armadura e do campo são contínuas (planas?) e livres de ondulações, (a) Se o conversor 
livre for operado à máxima corrente de campo e o torque desenvolvido for Td = 116 N • m a 900 
rpm, determinar o ângulo de disparo do conversor da armadura a a . (b) Se o conversor do 
circuito de campo for ajustado para a máxima corrente de campo, o torque desenvolvido for 
Td = 116N-m e o ângulo de disparo do conversor da armadura for a a = 0, determinar a 
velocidade da máquina, (c) Para a mesma demanda de carga da letra (b), determinar o ângulo 
de disparo do conversor do campo se a velocidade tiver de ser aumentada para 1800 rpm. 

Solução: R a = 0,25 O, Rf = 145 Q, K v = 1,2 V/A rad/s e Vi = 208 V. A tensão de fase é 
V p = 208/V3 « 120 Ve V m = V2 x 120 = 169,7 V. 

(a) Td = 116 N • m e co = 900 7t/30 = 94,25 rad/s. Para a máxima corrente de campo, 
af = 0. A partir da Eq. (14.27), 


Vf 


3 x V3~ x 169,7 

K 


280,7 V 


If 


280,7 

145 


1,936 A 


A partir da Eq. (14.4), 


Ia - 


Td 

KzJf 


116 

1,2 x.1,936 


= 49,93 A 


E g = K v I/(ti = 1,2 x 1,936 x 94,25 = 218,96 V 


Va = Eg + laRa = 218,96 + 49,93 x 0,25 = 231,44 V 


A partir da Eq. (14.26), 


V a = 231,44 = 


3a/ 3 x 169,7 


cos a ã 


que dá o ângulo de disparo como a a = 34,46°. 
(b) a a = 0 e 
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e a velocidade 


= 31ÍÍLW 280,7V 

K 


Ea = 280,7 - 49,93 x 0,25 = 268,22 V 


268,22 
1,2 x 1,926 


= 115,45 rad/s ou 1102,5 


(c) (0 = 1800 tc/ 30 = 188,5 rad/s 

Ea = 268,22 V = 1,2 x 188,5 x 7/ ou lf = 1,186. 


Vf = 1,186 x 145 = 171,97’ 


A partir da Eq. (14.27), 


3 x V3 x 169,7 

Vf = 171,97 = .. - cosi 

- TC 


que dá o ângulo de disparo como ot f - 51 


ACIONAMENTOS COM CHOPPERS 


Os acionamentos com choppers são amplamente utilizados em aplicações de tração em 
todo o mundo. Um chopper é conectado entre uma fonte de tensão CC fixa e uma 
máquina CC para variar a tensão da armadura. Além do controle da tensão da armadura, 
um chopper pode fornecer frenagem regenerativa das máquinas e devolver energia para 
a fonte de alimentação. A característica de economia de energia é particularmente atrati¬ 
va para sistemas de transporte com paradas freqüentes, tal como o transporte rápido de 
massas (do inglês mass rapid transit - MRT). Os acionamentos com choppers também são 
utilizados em veículos elétricos alimentados por baterias (do inglês battery electric vehicles 
-BE Vs). Uma máquina CC pode ser operada em um dos quatro quadrantes controlando- 
se as tensões (ou correntes) da armadura ou do campo. Freqüentemente é necessário 
inverter os terminais da armadura ou do campo a fim de operar a máquina no quadrante 


Se a alimentação não for receptiva durante a frenagem regenerativa, a tensão de 
linha poderá aumentar e a frenagem regenerativa não será possível. Nesse caso, uma 
forma alternativa de frenagem é necessária, tal como a frenagem dinâmica (ou reostáti- 
ca). Os modos possíveis de controle de um acionamento com chopper são: 

1. controle de aceleração (ou de potência); 
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2. controle da frenagem regenerativa; 

3. controle da frenagem dinâmica; 

4. controle das frenagens regenerativa e dinâmica combinadas. 

14.6.1 Princípio do Controle de Aceleração 

O chopper é utilizado no controle da tensão da armadura de uma máquina CC. O arranjo 
do circuito de uma máquina CC de excitação separada alimentada por chopper é mostra¬ 
do na Figura 14.18a. A chave do chopper poderia ser um transistor ou tiristor em comuta¬ 
ção forçada, como discutido na Seção 9.8. Esse é um acionamento de um quadrante, 
como mostrado na Figura 14.18b. As formas de onda para a tensão da armadura, cor¬ 
rente de carga e corrente de entrada são mostradas na Figura 14.18c, supondo uma carga 
altamente indutiva. 

A tensão média da armadura é 

Va = kV s (14.31) 


Figura 14.18 

Controle da 
aceleração em um 
acionamento CC 
alimentado por 
chopper. 



(b) Quadrante 


(c) Formas de onda 


onde k é o ciclo de trabalho do chopper. A potência fornecida à máquina é 


Po - Vala = kVsIa (14.32) 

onde l a é a corrente média da armadura da máquina e é livre de ondulações. Supondo 
um chopper sem perdas, a potência de entrada é = P 0 = kV s I s . O valor médio da 
corrente de entrada é 
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Is = kl a 


(14.33) 


A resistência equivalente de entrada do acionamento com chopper vista pela fonte é 


p __ Vs __ Vs 1 
Keq " Is " Ia k 


(14.34) 


Variando-se o ciclo de trabalho k, o fluxo de potência (e velocidade) da máquina pode ser 
controlado. Para uma indutância finita do circuito de armadura, a Eq. (9.19) pode ser 
aplicada para se encontrar a máxima ondulação de pico a pico da corrente como 

Vs Rm 

Almáx = vr tanh — (14.35) 

Km Km 

onde R m e L m são a resistência e a indutância totais do circuito de armadura, respectiva¬ 
mente. Para uma máquina CC de excitação separada, R m = R a + qualquer resistência em 
série e L m = L a + qualquer indutância em série. Para uma máquina em série, 
R m = R a + Rf + qualquer resistência em série e L rn = L a + Lf + qualquer indutância em 
série. 


Exemplo 14.7 

Uma máquina CC de excitação separada é alimentada por um chopper (como mostrado na Figura 
14.18a) a partir de uma fonte CC de 600 V. A resistência da armadura é R a = 0,05 £X A constante de 
tensão da máquina é K v = 1,527 V/A-rad/s. A corrente média da armadura é I a = 250 A. A 
corrente do campo élf = 2,5 A. A corrente da armadura é contínua e tem ondulação desprezível. 
Se o ciclo de trabalho do chopper for 60%, determinar (a) a potência de entrada fornecida pela fonte, 
(b) a resistência equivalente de entrada do acionamento com o chopper , (c) a velocidade da 
máquina e (d) o torque desenvolvido. 

Solução: Vs = 600 V, I a = 250 A e k = 0,6. A resistência total do circuito da armadura é 
Rm = Ra = 0,05 Q. 


(a) A partir da Eq. (14.32), 

Pi = kVsIa - 0,6 x 600 x 250 = 90 kW 

(b) A partir da Eq. (14.34), R e q = 600/(250 x 0,6) = 4 Q. 

(c) A partir da Eq. (14.31), V a = 0,6 x 600 = 360 V. Afeem é 

Eg - Va - Rm lm = 360 - 0,05 x 250 = 347,5 V 
A partir da Eq. (14.2), a velocidade da máquina é 
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347 5 30 

co = - zrz - - = 91,03 rad/s ou 91,03 x — = 869,3 rpm 
1,527 x 2,5 k r 

(d) A partir da Eq. (14.4), 

Td = 1,527 x 250 x 2,5 = 954,38 N • m 


14.6.2 Princípio do Controle da Frenagem Regenerativa 

Na frenagem regenerativa, a máquina age como gerador e a sua energia cinética, junta¬ 
mente com a da carga, é devolvida à fonte de alimentação. O princípio da transferência 
de energia de uma fonte CC para uma outra de tensão mais elevada, discutido na Seção 
9.5, pode ser aplicado na frenagem regenerativa de máquinas CC. 

A aplicação de choppers na frenagem regenerativa pode ser explicada com o 
auxílio da Figura 14.19a. Ela requer o rearranjo da chave do modo de aceleração para o 
modo de frenagem regenerativa. Considerar que a armadura de uma máquina CC de 
excitação separada esteja girando devido à sua inércia (e da carga); e que, no caso de um 
sistema de transporte, a energia cinética do veículo ou trem giraria o eixo da armadura. 
Então, se o transistor entrar em condução, a corrente da armadura crescerá devido ao 
curto-circuito nos terminais do motor. Se a chave do chopper for desligada, o diodo D m 
conduzirá e a energia armazenada nas indutâncias do circuito da armadura será transfe¬ 
rida para a fonte de alimentação, contanto que esta seja receptiva. Esse é um acionamen¬ 
to de um quadrante e opera no segundo quadrante, como mostrado na Figura 14.19b. A 
Figura 14.19c mostra as formas de onda da tensão e da corrente supondo que a corrente 
da armadura seja contínua e livre de ondulação. 

A tensão média no chopper é 


Vch = (1 - k)V s (14.36) 

Se l a for a corrente média da armadura, a energia regenerada poderá ser encontrada a 
partir de 


Ps = IaVs(l - k) 


A tensão gerada pela ação da máquina operando como gerador é 

Eg — Kz> la 0) 


(14.37) 


= Vch + Rmla = (1 - k)Vs + Rrnla 


(14.38) 
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onde K v é a constante da máquina e é a velocidade da máquina em rad/s. Portanto, a 
resistência de carga equivalente da máquina operando como gerador é 


Req — 


Vs 


(1 - k) + R 


m 


14.39) 



(b) Quadrante 








kT T 




kT T 





kT T 

(c) Formas de onda 


Figura 14.19 

Frenagem 
regenerativa de 
máquinas CC de 
excitação 
separada. 


Variando-se o ciclo de trabalho k, a resistência equivalente da carga vista pela máquina 
pode ser variada de R m a (V s /I a + R m ) e a potência regenerativa pode ser controlada. 

A partir da Eq. (9.27), as condições para os potenciais e a polaridade permissí- 
veis das duas tensões são 


0 < (E g - RmJa) < V s (14.40) 

que dá a mínima velocidade de frenagem da máquina como 

Eg = Kv COmín If — RmJa 


OU 


COmín — 


R m Ia 


Kv If 


(14.41) 


e co > co m í n . A máxima velocidade de frenagem para uma máquina CC em série pode ser 
encontrada a partir da Eq. (14.40): 
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K v (timáxlf " RrnJa — Vs 


OU 


0)máx — 


Vs_ 

K v If 


+ 


Rm 


Ki 


* 


(14.42) 


e co < co m áx- 

A frenagem regenerativa seria efetiva somente se a velocidade da máquina 
estivesse entre esses dois limites de velocidade (por exemplo, co m í n < co < (O m áx)> Auma 
velocidade menor que co m í n , um arranjo alternativo de frenagem seria necessário. 

Apesar de as máquinas CC em série serem tradicionalmente utilizadas em 
aplicações de tração, devido ao seu elevado torque de partida, a operação como gerador 
excitado em série é instável quando funcionando em uma tensão de alimentação fixa. 
Assim, para operar na alimentação da tração, um controle de excitação separada é 
necessário e tal arranjo da máquina em série é normalmente sensível às flutuações de 
tensão, sendo necessário uma rápida resposta dinâmica para fornecer um controle ade¬ 
quado da frenagem. A aplicação de um chopper permite a frenagem regenerativa de 
máquinas CC em série devido à sua rápida resposta dinâmica. 

Uma máquina CC de excitação separada é estável na frenagem regenerativa. A 
armadura e o campo podem ser controlados independentemente para fornecer o torque 
necessário durante a partida. As máquinas CC excitadas separadamente e em série, 
alimentadas por choppers, são ambas adequadas para aplicações em tração. 

Exemplo 14.8 

Um chopper CC é utilizado na frenagem regenerativa de uma máquina CC em série de maneira 
similar ao arranjo mostrado na Figura 14.19a. A fonte de alimentação CC é de 600 V. A resistência 
da armadura é R a = 0,02 0 e a resistência do campo é Rf = 0,03 0. A constante de fcem é 
Kv = 15,27 mV/A-rad/s. A corrente média da armadura é mantida constante em I a = 250 A. A 
corrente da armadura é contínua e tem ondulação desprezível. Se o ciclo de trabalho do chopper for 
de 60%, determinar (a) a tensão média sobre o chopper V c h; (b) a potência regenerada para a fonte 
de alimentação CC, P g ; (c) a resistência equivalente de carga da máquina agindo como gerador 
R eq ; (d) a velocidade mínima permissível de frenagem (Omíiv (e) a velocidade máxima permissível 
de frenagem co m áx; e (f) a velocidade do motor. 

Solução: V s = 600 V, I a = 250 A, K v = 0,01527 V/A-rad/s, k = 0,6. Para uma máquina 
em série, R m = Ra + Rf = 0,02 + 0,03 = 0,05 Q. 

(a) A partir da Eq. (14.36), V c h = (1 — 0,6) x 600 = 240 V. 

(b) A partir da Eq. (14.37), P g = 250 x 600 x (1 - 0,6) = 60 kW. 
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(c) A partir da Eq. (14.39), R e q = (600/250)(l - 0,6) + 0,05 = 1,010. 

(d) A partir da Eq. (14.41), a velocidade mínima permissível de frenagem é. 


COr 


0,05 

0,01527 


= 3,274 rad/s ou 


30 

3,274 x —- = 31,26 rpm 

71 


(e) A partir da Eq. (14.42), a velocidade máxima permissível de frenagem é 


COmáx 


600 

0,01527 x 250 


0,05 

0,01527 


160,445 rad/s 


ou 


1532,14 rpm 


(f) A partir da Eq. (14.38), Eg = 240 + 0,05 x 250 = 252,5 V e a velocidade da máquina 
é 


_ 252,5 _ 

0,01527 x 250 


= 66,14 rad/s ou 631,6 rpm 


Nota: A velocidade da máquina diminui com o tempo. Para manter a corrente de 
armadura no mesmo nível, a resistência efetiva de carga do gerador em série deve ser ajustada 
variando-se o ciclo de trabalho do chopper. 


14,6.3 Princípio do Controle da Frenagem Dinâmica 

Na frenagem dinâmica, a energia é dissipada em um reostato, o que pode não ser uma 
característica desejável. Nos sistemas de transporte rápido de massas (MRT), a energia 
pode ser utilizada no aquecimento dos trens. A frenagem dinâmica também é conhecida 
como frenagem reostática. Um arranjo para a frenagem dinâmica de uma máquina CC de 
excitação separada é mostrado na Figura 14.20a. Esse é um acionamento de um quadran¬ 
te e opera no segundo quadrante, como mostrado na Figura 14.20b. A Figura 14.20c 
mostra as formas de onda para a corrente e tensão, supondo que a corrente da armadura 
seja contínua e livre de ondulação. 

A corrente média no resistor de frenagem é 

Ib = lai 1 - k) (14.43) 

e a tensão média sobre o resistor de frenagem é 


Vfr — Rblail — k) 


(14.44) 
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Figura 14.20 

Frenagem 
dinâmica de 
máquinas CC de 
excitação 
separada. 



(b) Quadrante 



(c) Formas de onda 


A resistência equivalente de carga do gerador é 


Vb 

R eq — t Rb(l 

la 


k) + R 


m 


(14.45) 


A potência dissipada no resistor Rj } é 


Pb = pRi,(l - k) (14.46) 

Controlando-se o ciclo de trabalho k, a resistência efetiva da carga pode ser variada de 
R m a R m + R\y e a potência na frenagem pode ser controlada. A resistência da frenagem 
R[ 7 determina a especificação de tensão máxima do chopper. 

Exemplo 14.9 

Um chopper é utilizado na frenagem dinâmica de uma máquina CC de excitação separada, como 
mostrado na Figura 14.20a. A resistência da armadura é R a = 0,05 0. O resistor de frenagem 
Rb = 5 O. A constante defcem é K v = 1,527 V/A-rad/s. A corrente média da armadura é mantida 
constante em I a = 150 A. A corrente da armadura é contínua e tem conteúdo de ondulação 
desprezível. A corrente de campo é lf = 1,5 A. Se o ciclo de trabalho do chopper for de 40%, 
determinar (a) a tensão média sobre o chopper Vdv (b) a potência dissipada no resistor de frenagem 
Pb ; (c) a resistência equivalente de carga da máquina agindo como gerador, R eq ; (d) a velocidade 
da máquina e (e) a tensão máxima do chopper Vp. 

Solução: Ia = 150 A, K v = 1,527 V/A-rad/s, k = 0,4 eR m = Ra = 0,05 0. 

(a) A partir da Eq. (14.44), V c h = V b = 5 x 150 x (1 - 0,4) = 450 V. 

(b) A partir da Eq. (14.46), P g = 150 x 150 x 5 x (1 - 0,4) = 67,5 kW. 
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(c) A partir da Eq. (14.45), R eq = 5 x (1 - 0,4) + 0,05 = 3,05 ÍX 

(d) Afem gerada é Eg = 450 + 0,05 x 150 = 457,5 V e a velocidade da frenagem é 

Eo 457,5 

0) = —rz~ = ■ - = 199,74 rad/s ou 1907,4 rpm 

Kylf I ,dJL/ X I,D 

(e) A tensão máxima do chopper V p = I a Rb = 150 x 5 = 750 V. 


14.6,4 Princípio do Controle das Frenagens Regenerativa e 
Dinâmica Combinadas 

A frenagem regenerativa é a frenagem da energia eficiente. Por outro lado, na frenagem 
dinâmica, a energia é dissipada sob a forma de calor. Se a fonte de alimentação for, de 
certo modo, receptiva, o que em geral acontece em sistemas práticos de tração, um 
controle com as frenagens regenerativa e dinâmica combinadas seria a forma mais 
eficiente energeticamente. A Figura 14.21 mostra um arranjo no qual a frenagem dinâmi¬ 
ca e combinada com a regenerativa. 



Figura 14.21 

Frenagens 
regenerativa e 
dinâmica 
combinadas. 


Durante as frenagens regenerativas, a tensão da rede é sentida continuamente. 
Se ela exceder a um certo valor preestabelecido, normalmente 20% acima da tensão 
nominal, a frenagem regenerativa é removida e uma frenagem dinâmica é aplicada. Esse 
sistema permite uma transferência quase instantânea da frenagem regenerativa para a 
frenagem dinâmica caso a tensão da rede se torne não-receptiva, mesmo que momenta¬ 
neamente. Em todo ciclo o circuito lógico determina a receptividade da alimentação. Se 
ela estiver não-receptiva, o tiristor Tp será "ligado" para desviar a corrente da máquina 
para o resistor i%. O tiristor Tp é autocomutado quando o transistor Q] é "ligado" no 
próximo ciclo. 


14.6,5 Acionamentos com Cboppers de Dois/Quatro Quadrantes 

Durante o controle de aceleração, um acionamento alimentado com chopper opera no 
primeiro quadrante, onde a tensão e a corrente da armadura são positivas, como mostra¬ 
do na Figura 14.18b. Na frenagem regenerativa, o acionamento com chopper opera no 
segundo quadrante, quando a tensão da armadura é positiva e a corrente da armadura é 
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negativa, como mostrado na Figura 14.19b. A operação em dois quadrantes, como mos¬ 
trado na Figura 14.22a, é necessária para permitir o controle da aceleração e da frenagem 
regenerativa. O arranjo do circuito de um acionamento de dois quadrantes transistoriza¬ 
do é mostrado na Figura 14.22b. 


Controle da Aceleração. O transistor Qi e o diodo D 2 operam. Quando Qi 
conduz, a tensão da fonte de alimentação V s é conectada aos terminais do motor. 
Quando Qi corta, a corrente da armadura, que flui através do diodo de comutação Di, 
decai. 


Figura 14.22 

Acionamento de 
dois quadrantes 
com chopper 
transistorizado. 


Q 2 D, 

v a q,d 2 






0 


(a) Quadrantes 



Controle regenerativo. O transistor Q 2 e o diodo Di operam. Quando Q 2 
conduz, a máquina age como gerador e a corrente da armadura cresce. Quando Q 2 corta, 
a máquina, agindo como gerador, devolve energia para a alimentação através do diodo 
regenerativo Di. Em aplicações industriais, a operação em quatro quadrantes, como 
mostrado na Figura 14.23a, às vezes é necessária. Um acionamento de quatro quadrantes 
transistorizado é mostrado na Figura 14.23b. 


Figura 14.23 

Acionamento de 
quatro 

quadrantes com 
chopper 

transistorizado. 


V a 0,02 


QoQa 


Q0Q4 


Q.Qa 


(a) Quadrante 


+V C 
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Controle da potência no sentido direto. Os transistores Qi e Q 2 operam. 
Os transistores Q 3 e Q 4 estão cortados. Quando Qi e Q 2 conduzem juntos, a tensão da 
fonte de alimentação aparece sobre os terminais da máquina e a corrente da armadura 
cresce. Quando Qi corta e Q 2 ainda está conduzindo, a corrente da armadura decai 
através de Q 2 e D 4 . Alternativamente, Qi e Q 2 podem ser, ambos, cortados enquanto a 
corrente da armadura é forçada a decair através de D 3 e D 4 . 

Regeneração no sentido direto. Os transistores Qi, Cfee Q 3 estão cortados. 
Quando o transistor Q 4 conduz, a corrente de armadura, que cresce, flui através de Q 4 e 
D 2 . Quando Q 4 corta, a máquina, agindo como gerador, devolve energia para a fonte de 
alimentação através de Di e Di. 

Controle da aceleração no sentido inverso. Os transistores Q 3 e Q 4 ope¬ 
ram. Os transistores Qi e Q 2 estão cortados. Quando Q 3 e Q 4 conduzem juntos, a corrente 
de armadura cresce e flui no sentido inverso. Quando Q 3 corta e Q 4 conduz, a corrente da 
armadura cai através de Q 4 e D 2 . Alternativamente, Q 3 e Q 4 podem ser ambos cortados, 
enquanto a corrente da armadura é forçada a decair através de D\ e D 2 . 

Regeneração no sentido inverso. Os transistores Qi, Q 3 e Q 4 estão corta¬ 
dos. Quando Q 2 conduz, a corrente da armadura cresce através de Qi e D 4 . Quando Q 2 
corta, a corrente de armadura cai e a máquina devolve energia para a fonte de alimenta¬ 
ção através de D 3 e D 4 . 

14.6.6 Choppers Multifase 

Se dois ou mais choppers forem operados em paralelo, e forem defasados um do outro de 
n/u, como mostrado na Figura 14.24a, a amplitude da ondulação da corrente de carga 
diminui e a freqüência da ondulação aumenta. Como resultado, as correntes harmônicas 
geradas pelo chopper na alimentação são reduzidas. O tamanho dos filtros de entrada 
também é reduzido. A operação multifase permite a redução dos indutores de alisamen¬ 
to que normalmente são conectados no circuito de armadura das máquinas CC. São 
utilizados indutores individuais em cada fase para a divisão da corrente. A Figura 14.24b 
mostra as formas de onda para as correntes no caso de u choppers. 

Para u choppers em operação multifase, pode ser provado que a Eq. (9.19) é 
satisfeita quando k = l/2u, e a máxima ondulação da corrente de carga de pico a pico 
torna-se 


Ar _ , Rm 

Aímáx — D tanh . 

Rm AufLrn 


(14.47) 
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Figura 14.24 

Choppers 

multifase. 




onde L m e R m são a indutância e a resistência totais da armadura, respectivamente. Para 
4 ufL m » Rm, a máxima ondulação da corrente de carga, de pico a pico, pode ser 
aproximada para 


AJmáx — 1 , 7*r — (14.48) 

4 ufLm 

Se um filtro LC de entrada for utilizado, a Eq. (9.124) pode ser aplicada para se encontrar 
o n-ésimo componente harmônico eficaz entre os harmônicos gerados pelo chopper na 
alimentação 


Ins - 


. Injj 

1 + C InufTLeCe 


1 


(14.49) 
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onde I n h é o valor eficaz do n-ésimo componente harmônico da corrente do chopper, que 
é similar à Eq. (9.10), ef 0 [= l/2n^l(L e C e )] é a freqüência ressonante do filtro de entrada. 
Se ( nuf/fo) » 1, o n-ésimo componente harmônico da corrente na alimentação torna-se 


Lns 


Inh 


fo 

nuf 


(14.50) 


As operações multifase são vantajosas para acionamentos de grandes má¬ 
quinas elétricas rotativas, especialmente se a corrente requerida pela carga for grande. 
Entretanto, considerando a complexidade adicional envolvida no aumento do número 
de choppers, não há muita redução nos harmônicos gerados pelo chopper na rede de 
alimentação se mais de dois choppers forem utilizados. Na prática, tanto a freqüência 
quanto a amplitude dos harmônicos de corrente são fatores importantes para determinar 
o nível das interferências nos circuitos de sinalização. Em muitos sistemas de transporte 
rápido, os cabos de força e sinalização estão muito próximos; em sistemas de três fios, 
eles até mesmo compartilham um mesmo cabo. Os circuitos de sinalização são sensíveis 
a freqüências particulares e a redução na amplitude dos harmônicos utilizando a opera¬ 
ção multifase dos choppers poderia gerar freqüências na faixa sensível - o que poderia 
causar mais problemas do que resolvê-los. 


Exemplo 14.10 


Dois choppers controlam uma máquina CC de excitação separada e eles têm operação defasada de 
tc/2. A tensão da alimentação do acionamento com chopper é V s = 220 V, a resistência total do 
circuito de armadura é R m = 4 Q, a indutância total do circuito de armadura é L m ~ 15 mH e a 
freqüência de cada chopper éf= 350 Hz. Calcular a máxima ondulação da corrente de carga de 
pico a pico. 


Ln 


Solução: A freqüência efetiva de operação é f e = 2 x 350 = 700 Hz, R m = 4 D, 
15 mH, u = 2 e V s = 220 V; AufL m = 4 x 2 x 350 x 15 x 10" 3 = 42. Como 42 » 4, a Eq. 


(14.48) pode ser utilizada para dar, aproximadamente, a máxima ondulação de pico a pico da 
corrente de carga, Aí m áx = 220/42 = 5,24 A. 


Exemplo 14.11 

Uma máquina CC de excitação separada é controlada por dois choppers multifase. A corrente média 
da armadura é I a = 100 A. Um filtro simples de entrada do tipo LC com L e = 0,3 mH e C e = 4500 juF é 
utilizado. Cada chopper é operado à freqüência de /= 350 Hz. Determinar a componente eficaz 
fundamental da corrente harmônica gerada pelo chopper na alimentação. 

Solução: I a = 100 A, u = 2, U = 0,3 mH, C e = 4500|CF e fo = 1/(2 n^hCê) = 
136,98Hz. A freqüência efetiva de operação do chopper é f e = 2 x 350 = 700 Hz. A partir dos 
resultados do Exemplo 9.13, o valor eficaz da componente fundamental da corrente do chopper é 
Ilh = 45,02 A. A partir da Eq. (14.49), a componente fundamental da corrente harmônica gerada 
pelo chopper é 
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14.7 CONTROLE EM MALHA FECHADA DE 
ACIONAMENTOS CC 

A velocidade das máquinas CC varia com o torque da carga. Para manter uma veloci¬ 
dade constante, a tensão da armadura (e / ou do campo) deve ser variada continuamente 
variando-se o ângulo de disparo dos conversores CA-CC ou o ciclo de trabalho dos 
choppers. Em sistemas práticos, às vezes é necessário operar um acionamento a torque ou 
potência constante; além disso, também pode ser necessário controlar a aceleração e a 
desaceleração. A maioria dos sistemas industriais opera como sistemas de controle em 
malha fechada com realimentação. Um sistema de controle em malha fechada tem as 
vantagens de precisão melhorada, resposta dinâmica rápida e efeitos reduzidos de 
distúrbios na carga e de não-linearidades do sistema. 

O diagrama em blocos de um acionamento CC de excitação separada, em 
malha fechada, alimentado por conversor é mostrado na Figura 14.25. Se a velocidade da 
máquina diminuir devido à aplicação de torque de carga adicional, o erro de velocidade 
V e aumentará. O controlador de velocidade responde com um aumento no sinal de 
controle V c , mudança no ângulo de disparo ou ciclo de trabalho do conversor e aumento 
na tensão da armadura da máquina. Um aumento na tensão da armadura desenvolve 
mais torque para restaurar a velocidade da máquina ao seu valor original. O acionamen¬ 
to normalmente passa por um período transitório até que o torque desenvolvido seja 
igual ao torque de carga. 


Figura 14.25 

Diagrama em blocos 
do acionamento em 
malha fechada de 
uma máquina CC 
alimentada por 



14-7.1 Função de Transferência em Malha Aberta 

As características de regime permanente dos acionamentos CC, discutidas nas seções a 
seguir, são da maior importância na seleção dos acionamentos CC e não são suficientes 
quando o acionamento é feito em controle de malha fechada. O conhecimento do com¬ 
portamento dinâmico, que normalmente é expresso na forma de uma função de transfe¬ 
rência, também é importante. 
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O arranjo do circuito do acionamento de uma máquina CC de excitação separa¬ 
da alimentada por conversor, com controle em malha aberta, é mostrado na Figura 14.26. 
A velocidade da máquina é ajustada pela variação da tensão de referência (ou de con¬ 
trole) v r . Supondo um conversor linear de potência de ganho K^, a tensão da armadura 
da máquina é 


Va = KlVr 


(14.51) 


Rede 


CA 




V r 

Conversor de 
ganho K 2 




Figura 14.26 

Acionamento de 
máquina CC de 
excitação separada 
alimentada por 
conversor. 


Supondo que a corrente de campo da máquina, lp e a constante de fcem K v permaneçam 
constantes durante quaisquer distúrbios transitórios, as equações do sistema são: 


€g — Kv If 0) 


. f dia 
Va = K m la + Lm ^ 


dia 

Rmia + Lm + Kvlf CO 


Td = Ktlfia 

Td — Ktlfia = J + B CO + Tl 


(14.52) 

(14.53) 

(14.54) 

(14.55) 


O comportamento transitório pode ser analisado mudando-se as equações do sistema para as 
transformadas de Laplace com condições iniciais iguais a zero. Transformando as Eqs. 
(14.51), (14.53) e (14.55), obtém-se 


Vafs) = KsVris) (14.56) 

Va(s) = Rrnlais) + sL m I a {s) + K v If(*(s) (14.57) 

Td(s) = Ktlflais) - s/co(s) + B,fs) + T L (s) (14.58) 


A partir da Eq. (14.57), a corrente da armadura é 
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Va (S) - K v If(ü (s) 

sLiti + Rm 

(14.59) 

Va(s) - K v If(ü(s) 

Rm(sXa + 1) 

(14.60) 


onde x a = L m /R m é conhecida como a constante de tempo do circuito da armadura da 
máquina. A partir da Eq. (14.58), a velocidade da máquina é 


0 ) (s) 


Trf(s) - Tl(s) 

(14.61) 

sj + B 

Td(s) - T L (s) 

(14.62) 

B(sXm + 1) 


onde x m = J/B é conhecida como a constante de tempo mecânica da máquina. As Eqs. 
(14.56), (14.60) e (14.62) podem ser utilizadas para desenhar o diagrama de blocos de 
malha aberta, como mostrado na Figura 14.27. Dois distúrbios possíveis são a tensão de 
controle V r e o torque de carga Tp. As respostas em regime permanente podem ser 
determinadas combinando-se as respostas individuais devido a V r e Tp. 

A resposta devido a uma variação em degrau na tensão de referência é obtida 
igualando-se Tp a zero. A partir da Figura 14.27, pode-se obter a resposta na velocidade 
devido à tensão de referência como 


cd(s) KiK v lf/(R m B) 

^V(s) 5 (XflTm) + $(Xfl + Xm) + 1 + {KylfJ^/RmB 


(14.63) 


Figura 14.27 

Diagrama em blocos 
do acionamento em 
malha aberta de 
uma máquina CC 
de excitação 
separada. 



co(s) 


A resposta devido a uma variação no torque de carga Tp pode ser obtida igualando-se 
V r a zero. O diagrama em blocos para um distúrbio do tipo variação em degrau no 
torque de carga é mostrado na Figura 14.28. 
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Cü(s) _ _ (1 /B)(STg + 1) 

Tl(s) S^(XaXm) + S(Tíz + X m) + 1 + (KvIf)^/RmB 


T l (s) - 



co(s) 


Figura 14.28 

Diagrama em 
biocos em malha 
aberta para uma 
perturbação de 
torque na entrada 


Utilizando o teorema do valor final, a relação de regime permanente de uma variação na 
velocidade Ào>, devido a uma variação em degrau na tensão de controle AV r , e de uma 
variação em degrau no torque de carga A Tp, pode ser encontrada a partir das Eqs. (14.63) 
e (14.64), respectivamente, fazendo-se $ = 0. 

K 2 K v If 

Ato =-—- AV r (14.65) 

RmB + (Kvlf) 


Ao) =--- 0 ATl (14.66) 

RniB + (Kylf) 


As máquinas CC em série são amplamente utilizadas em aplicações de tração 
onde a velocidade de regime permanente é determinada pelas forças de atrito e gradien¬ 
tes. Ajustando-se a tensão da armadura, a máquina pode ser operada a um torque (ou 
corrente) constante até a velocidade nominal (ou base), que corresponde à máxima 
tensão da armadura. Um acionamento de máquina CC em série controlada por chopper é 
mostrado na Figura 14.29. 



Figura 14.29 

Acionamento de 
máquina CC em 
série alimentada 
por chopper. 
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A tensão da armadura é relacionada à tensão de controle (ou de referência) por 
um ganho linear do chopper K 2 . Supondo que a constante áefcem K v não varie, permane¬ 
cendo constante, as equações do sistema são 


pi 

04 

II 

C2 

Pi 

(14.67) 

Cg — Ky iq 0) 

(14.68) 

• T 

Vq — Km la + Em + Cg 

(14.69) 

H 

11 

(14.70) 

T„ =, £ + + n 

(14.71) 

A Eq. (14.70) contém um produto de variáveis do tipo não-lineares e conseqüentemente 
a aplicação das técnicas da função de transferência não seria mais válida. Entretanto, 
essas equações podem ser linearizadas considerando-se uma pequena perturbação no 
ponto de operação. Consideremos os parâmetros do sistema em torno do ponto de 


operaçao como 


Cg — EgO + Aeg ia — IaO + Ai a v a — V aO + Av a Trf — TdO + AT d 
co = coo + Aco v r = VcO + Av r Tl = Tio + ATi 

Reconhecendo que Ai a A co e (A i a ) são muito pequenos, tendendo a zero, as Eqs. (14.67) a 
(14.71) podem ser linearizadas para 

A v a = K s Av r 


Ae g = K v (JaoA(ú + cooAifl) 


Av a = 


Tm Ala + Tm 


d(Aiq) 

dt 


+ A €g 


ATd — 2Kd Ti) Ai a 
A Tá = / + BAco + ATl 


Transformando essas equações para o domínio de Laplace, obtém-se 
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A Va(s) = K s AVr(s) (14.72) 

A Eg(s) = K v [IaO Aco(s) + COO A Ia(s)] (14.73) 

A Va(s) = RrnAIais) + sL m Al a (s) + A,, (s) (14.74) 

A T d (s) = 2K v IaoAIa(s) (14.75) 

A Td(s) = s/Aco(s) + BAco(s) + A T L (s) (14.76) 


Essas cinco equações são suficientes para estabelecer o diagrama em blocos de um 
acionamento de uma máquina CC em série, como mostrado na Figura 14.30. E evidente, 
a partir da Figura 14.30, que qualquer variação tanto na tensão de referência quanto no 
torque de carga resultará em uma variação na velocidade. O diagrama em blocos para 
uma variação na tensão de referência é mostrado na Figura 14.31a; para uma variação no 
torque, o diagrama é o da Figura 14.31b. 


AT l (s) 



(a) Variação em degrau na tensão 



Acú(s) 


Figura 14.30 

Diagrama em blocos do 
acionamento em malha 
aberta de uma máquina 
CC em série alimentado 
por chopper . 


Figura 14.31 

Diagrama em 
blocos para as 
perturbações na 
tensão de 
referência e no 
torque de carga. 


(b) Variação em degrau no Torque 
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14.7.2 Função de Transferência em Malha Fechada 

Uma vez que os modelos para as máquinas elétricas são conhecidos, os caminhos de 
realimentação podem ser adicionados para se obter a resposta desejada de saída. Para 
transformar o arranjo em malha aberta da Figura 14.26 em um sistema de malha fechada, 
um sensor de velocidade é conectado ao eixo de saída. A saída do sensor, que é propor¬ 
cional à velocidade, é amplificada por um fator K\ e é comparada com a tensão de 
referência V r para formar a tensão de erro V e . O diagrama de blocos completo é mostrado 
na Figura 14.32. 

A resposta em degrau devido a uma variação na tensão de referência para a 
malha fechada pode ser encontrada a partir da Figura 14.28, com Ti - 0. A função de 
transferência torna-se 


(0 (s ) K2 K-v i/ (R mB) 

Us) " s 2 (XaXm) + S(X a + Tm) + 1 + [{KvIff + KlKlKylf ]/R m B 


(14.77) 


A resposta devido a uma variação no torque de carga Tisizéò também pode ser obtida a 
partir da Figura 14.32, fazendo-se V r igual a zero. A função de transferência toma-se 


= _ (l/B )(S Tg + 1) . ._..._ 

Tl(s) s 2 (Ta Tm) + s(x a + T ra ) + 1 + [(K v Iff + Kl K 2 K v If ]/R m B 

Utilizando o teorema do valor final, a variação na velocidade em regime permanente 
Aoo, devido a uma variação em degrau na tensão de controle AV r e a uma variação em 
degrau no torque AT^, pode ser encontrada a partir das Eqs. (14.77) e (14.78) respectiva¬ 
mente, fazendo-se V s = 0. 


A K s K v If 

Ao) = —.—.-.-.-.-..—.—.- 

Rm R + (Kvlf ) + K1K.2K.vIf 


AV r 


(14.79) 


Aco = 


Rm 

—X- ATl 

R m B + (KvIff + Ki KzKvIf 


(14.80) 


A Figura 14.32 utiliza somente a realimentação de velocidade. Na prática, é 
desejável que a máquina opere a uma determinada velocidade, mas ela tem de fornecer 
o torque de carga, que depende da corrente da armadura. Enquanto a máquina estiver 
operando a uma velocidade específica, se for aplicada carga subitamente, a velocidade 
cairá e a máquina levará tempo para retomar a velocidade anterior. A realimentação de 
velocidade com uma malha interna de corrente, como mostrado na Figura 14.33, fornece 
resposta mais rápida a quaisquer distúrbios na referência de velocidade, torque de carga 
e tensão de alimentação. 
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G)(S) 


Figura 14.32 

Diagrama em 
blocos para o 
controle em 
malha fechada de 
uma máquina CC 
de excitação 
separada. 


A malha de corrente é utilizada para enfrentar uma súbita demanda de torque 
sob condição transitória. A saída do controlador de velocidade e c é aplicada ao limitador 
de corrente, que estabelece a corrente de referência 4(ref) para a malha de corrente. A 
corrente da armadura I a é sentida por um sensor de corrente, normalmente filtrada por 
um filtro ativo para remover a ondulação e comparada com a corrente de referência 
4(ref). O erro de corrente é processado através de um controlador de corrente cuja saída 
v c ajusta o ângulo de disparo do conversor, levando a velocidade da máquina para o 
valor desejado. 

Qualquer erro positivo na velocidade causado por um aumento tanto na refe¬ 
rência de velocidade quanto na demanda do torque de carga produzirá uma referência 
de corrente 4(ref) elevada. O motor acelerará para corrigir o erro de velocidade e final¬ 
mente estabilizará em uma nova 4(re a, que igualará o torque da máquina ao torque da 
carga, resultando em um erro de velocidade próximo de zero. Para qualquer erro grande 
e positivo de velocidade, o limitador de corrente satura e limita a corrente de referência 
4 (ref) a um valor máximo 4(máx)- O erro de velocidade é então corrigido à máxima 
corrente de armadura permissível até que o erro de velocidade se torne pequeno e o 
limitador de corrente saia da saturação. Normalmente o erro de velocidade é corrigido 
com uma l a menor que o valor máximo permissível 4(máx)* 

O controle de velocidade de zero ao valor nominal (base) normalmente é feito 
através do controle da tensão da armadura com o campo no valor máximo; e o controle 
acima da velocidade nominal deve ser feito através do enfraquecimento do campo à 
tensão nominal da armadura. Na malha de controle do campo, a feem Eg(= V a - R a I a ) é 
comparada com a tensão de referência E ? ( re f> que geralmente está entre 0,85 e 0,95 da 
tensão nominal da armadura. Para velocidades abaixo da nominal, o erro do campo ec é 
grande e o controlador do campo satura, aplicando dessa forma a máxima tensão e 
corrente do campo. 

Quando a velocidade está próxima da nominal, V a também está próximo do 
valor nominal e o controlador do campo sai da saturação. Para uma referência de 
velocidade acima da velocidade nominal, o erro de velocidade causa um valor de V a 
mais elevado. O motor acelera, a feem aumenta e o erro do campo ef diminui. A 
corrente de campo então diminui e a velocidade da máquina continua a aumentar até 
atingir a velocidade desejada. Assim, o controle de velocidade acima da nominal é obtido 
através do enfraquecimento do campo, enquanto a tensão nos terminais da armadura é 
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mantida próxima do valor nominal. No modo de enfraquecimento de campo, o aciona¬ 
mento responde muito lentamente devido à grande constante de tempo do campo. 
Normalmente é utilizado um conversor controlado no campo, porque ele tem a capaci¬ 
dade de inverter a tensão, reduzindo assim a corrente de campo muito mais rápido que 
um conversor semicontrolado. 


Figura 14.33 

Controle de 
velocidade em 
malha fechada 
com malha 
interna de 
corrente e 
enfraquecimento 
de campo. 


Rede 



Exemplo 14.12 

Uma máquina de 50 kW, 240 V e 1700 rpm de excitação separada é controlada por um conversor, 
como mostrado no diagrama em blocos da Figura 14.32. A corrente do campo é mantida constante 
em If = 1,4 A e a constante de/ cem da máquina é K v = 0,91 V/A-rad/s. A resistência da armadura 
é Rm = 0,1 Q. e a constante de atrito é B - 0,3 N ■ m/rad/s. A amplificação do sensor de velocidade 
é Ki - 95 mV/rad/s e o ganho do controlador de potência é Ki = 100. (a) Determinar o torque 
nominal da máquina, (b) Determinar a tensão de referência V r para acionar a máquina à veloci¬ 
dade nominal, (c) Se a tensão de referência for mantida inalterada, determinar a velocidade na 
qual a máquina desenvolve o torque nominal, (d) Se o torque de carga for aumentado em 10%, 
determinar a velocidade da máquina, (e) Se a tensão de referência for reduzida em 10%, deter¬ 
minar a velocidade da máquina, (f) Se o torque de carga for aumentado em 10% do valor nominal 
e a tensão de referência for reduzida em 10%, determinar a velocidade da máquina, (g) Se não 
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houvesse realimentação (controle em malha aberta), qual seria a regulação de velocidade para 
uma tensão de referência de V r = 2,31 V? (h) Determinar a regulação de velocidade para um 
controle em malha fechada. 

Solução: 1/ - 1,4 A, K v = 0,91 V/A-rad/s, K\ = 95 mV/rad/s, K 2 = 100, R m = 0,1 D, 
B = 0,3 N ■ m/rad/s e conomina] = 1700 71/30 = 178,02 rad/s. 

(a) O torque nominal, T L = 50000/178,02 = 280,87 N • m. 

(b) Como V fl = K 2 V r , para o controle em malha aberta, a Eq. (14.65) dá 

= <') = K ^f = 0^91 x 1,4 _ = Q 77Q7 

K 2 V r R m B + (K v If f 0,1 x 0,3 + (0,91 x 1,4) 2 

A velocidade nominal, 


(0 _ 178,0 2 

0,7707 “ 0,7707 


230,98 V 


e a tensão de realimentação, 

Vb = Kl® = 95 x 10 -3 x 178,02 = 16,912 V 


Para o controle em malha fechada, (V r - Vb)K 2 = V a ou (V r - 16,912) x 100 = 230,98, que dá a 
tensão de referência V r = 19,222 V. 

(c) Para V r = 19,222 V e AT L = 280,87 N • m, a Eq. (14.80) dá 

0,1 x 280,86 

Aco = -- 0 7 . 

0,1 x 0,3 + (0,91 x 1,4) 2 + 95 x 10" J x 100 x 0,91 x 1,4 

= - 2,04 rad/s 

A velocidade com o torque nominal é 

co - 178,02 - 2,04 = 175,98 rad/s ou 1680,5 rpm 

(d) àT l - 1,1 x 280,87 = 308,96 N • m e a Eq. (14.80) dá 


Aco 


_ 0,1 x 308 ,96 _ 

0,1 x 0,3 + (0,91 x 1,4) 2 + 95 x 10~ 3 x 100 x 0,91 x 1,4 


= - 2,246 rad/s 


A velocidade da máquina é 
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co = 178,02 - 2,246 = 175,774 rad/s ou 1678,5 rpm 

(e) A V r - -0,1 x 19,222 = - 1,9222 V e a Eq. (14.79) dá a variação na velocidade, 

100 x 0,91 x 1,4 x 1,9222 


Àco = - 


0,1 x 0,3 + (0,91 x 1,4) 2 + 95 x 1(T 3 x 100 x 0,91 x 1,4 


= -17,8 rad/s 

A velocidade da máquina é 

co = 178,02 - 17,8 = 160,22 rad/s ou 1530 rpm 

(f) A velocidade da máquina pode ser obtida utilizando-se superposição: 

co = 178,02 - 2,246 - 17,8 = 158 rad/s ou 1508,5 rpm 

(g) AV r - 2,31 V e a Eq. (14.65) dá 
100 x 0,91 x 1,4 x 2,31 


Aco = 


0,1 x 0,3 x (0,91 x 1,4)" 


= 178,02 rad/s ou 1700 rpm 


e a velocidade a vazio é co = 178,02 rad/s ou 1700 rpm. Para plena carga, Tl = 280,87 N • m e a Eq. 
(14.66) dá 


Aco = 


0,1 x 280,87 


- = - 16,99 rad/s 


0,1 x 0,3 + (0,91 x 1,4) 

e a velocidade à plena carga é 

co = 178,02 - 16,99 - 161,03 rad/s ou 1537,7 rpm 
A regulação de velocidade com o controle em malha aberta é 

1700 - 1537,7 


1537,7 


= 10,55% 


(h) Utilizando a velocidade da letra (c), a regulação de velocidade com o controle em 
malha fechada é 


1700 - 1 680,5 
1680^5 


= 1,16% 


Nota: No controle em malha fechada, a regulação de velocidade é reduzida de um fator 
de aproximadamente 10, ou seja, de 10,55% para 1,16%. 
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14,7.3 Controle em Malha Sincronizada pela Fase 

Para o controle preciso da velocidade em servossistemas, normalmente é utilizado o 
controle em malha fechada. A velocidade que é sentida por dispositivos sensores analó¬ 
gicos (por exemplo, tacogerador) é comparada com a velocidade de referência a fim de 
gerar o sinal de erro para variar a tensão da armadura do motor. Esses dispositivos 
analógicos para sentir a velocidade e comparar os sinais não são ideais e a regulação de 
velocidade é maior que 0,2%. O regulador de velocidade pode ser melhorado se for 
utilizado o controle digital de malha sincronizada pela fase (do inglês phase locked loop - 
PLL). O diagrama em blocos de um acionamento de máquina CC alimentada por con¬ 
versor com controle por PLL é mostrado na Figura 14.34a, e o diagrama em blocos da 
função de transferência é mostrado na Figura 14.29b. 

No sistema de controle por PLL, a velocidade da máquina é convertida em um 
trem de pulsos digital, utilizando-se um codificador de velocidade. A saída do codifi¬ 
cador age como o sinal de realimentação de velocidade com freqüência/o. O detector de 
fase compara o trem de pulsos (ou a freqüência) de referência f r com a freqüência de 
realimentação f 0 e gera uma tensão de saída V e , modulada por largura de pulsos, que é 
proporcional à diferença em fase e freqüência dos trens de pulsos de referência e reali¬ 
mentação. O detector de fase (ou comparador) é fornecido em circuitos integrados. Um 
filtro passa-baixas converte o trem de pulsos V e em um sinal de nível contínuo V c que 
varia a saída do conversor de potência e finalmente a velocidade do motor. 



Figura 14.34 

Sistema de 
controle com 
malha 

sincronizada pela 
fase. 


(b) 


Quando a máquina opera à mesma velocidade que o trem de pulsos de referên¬ 
cia, as duas freqüências se sincronizam, mantendo uma diferença de fase. A saída do 
detector de fase é uma tensão constante proporcional à diferença de fase; e a velocidade 
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da máquina em regime permanente é mantida em um valor fixo independente de sua 
carga. Quaisquer distúrbios que contribuam para a variação na velocidade resultam em 
uma diferença de fase e a saída do detector de fase responde imediatamente para variar 
a velocidade da máquina em tal sentido e intensidade que seja restabelecido o sincronis¬ 
mo das freqüências de referência e realimentação. A resposta do detector de fase é muito 
rápida. Contanto que as duas freqüências estejam em sincronismo, a regulação de velo¬ 
cidade deve ser idealmente zero. Entretanto, na prática, a regulação de velocidade é 
limitada a 0,002%, e isso representa uma melhoria significativa em relação aos sistemas 
de controle de velocidade analógicos. 

14.7.4 Controle de Acionamentos de Máquinas CC com o 
Microcomputador 

O esquema de controle analógico para um acionamento de máquina CC alimentada por 
conversor pode ser implementado através de circuitos eletrônicos discretos. Um esque¬ 
ma de controle analógico tem várias desvantagens: não-linearidade do sensor de veloci¬ 
dade e dependência da temperatura e das tolerâncias dos componentes. Uma vez que o 
circuito de controle é projetado para atender a certos critérios de performance, ele pode 
requerer significativas alterações no circuito eletrônico para alcançar outros requerimen¬ 
tos de performance. 

Um controle pelo microcomputador reduz o tamanho e o custo dos circuitos 
eletrônicos, melhorando a confiabilidade e a performance do controle. Esse esquema de 
controle é implementado através de programas (do inglês softwares) e é flexível a mudanças 
na estratégia de controle para alcançar as diferentes características de performance ou 
acrescentar funções extras de controle. Um sistema de controle com microcomputador 
também pode realizar várias funções desejáveis: ligar/desligar a fonte de alimentação 
principal, partir/parar o acionamento, controlar a velocidade, controlar a corrente, moni¬ 
torar as variáveis de controle, acionar os circuitos de proteção e alarme, diagnosticar as 
faltas internas e comunicar com um computador supervisório central. A Figura 14.35 
mostra o diagrama esquemático para um controle com microcomputador de um aciona¬ 
mento em quatro quadrantes alimentado por conversor. 

O sinal de velocidade é alimentado em um microcomputador utilizando-se um 
conversor A/D (analógico-digital). Para limitar a corrente da armadura da máquina, é 
utilizada uma malha interna de controle da corrente. O sinal da corrente da armadura 
pode ser alimentado ao microcomputador através de um conversor A/D ou amostrando- 
se a corrente da armadura. O circuito de sincronismo com a rede é necessário para 
sincronizar a geração dos pulsos de disparo com a freqüência da rede de alimentação. 
Apesar de o microcomputador poder realizar as funções de gerador de pulsos de disparo 
e circuito lógico, esses são mostrados fora do microcomputador. O amplificador de 
pulsos fornece a isolação necessária e produz pulsos de gatilho com a amplitude e 
duração necessárias. O acionamento microprocessado tornou-se uma norma. O controle 
analógico tornou-se quase obsoleto. 
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Microcomputador 



partir/parar 


Figura 14.35 

Diagrama 
esquemático de 
um acionamento 
CC em quatro 
quadrantes 
controlado por 
microcomputador. 


RESUMO 

Nos acionamentos CC, as tensões da armadura e do campo das máquinas CC são 
variadas por conversores CA-CC ou por choppers. Os acionamentos alimentados por 
conversores CA-CC normalmente são utilizados em aplicações de velocidade variável, 
enquanto os acionamentos alimentados por choppers são mais adequados para aplicações 
de tração. As máquinas CC em série são muito utilizadas em aplicações de tração devido 
à sua característica de elevado torque de partida. 

Os acionamentos CC podem ser geralmente classificados em três tipos, depen¬ 
dendo da alimentação de entrada: (1) acionamentos monofásicos, (2) acionamentos trifá- 
sicos e (3) acionamentos com choppers. Novamente, cada acionamento poderia ser 
subdividido em três tipos dependendo dos modos de operação: (a) acionamentos em um 
quadrante, (b) acionamentos em dois quadrantes e (c) acionamentos em quatro quadran¬ 
tes. A característica de economia de energia dos acionamentos alimentados por choppers 
é muito atraente para a utilização em sistemas de transporte que requerem paradas 
freqüentes. 

O controle em malha fechada, que tem muitas vantagens, em geral é utilizado 
em acionamentos industriais. A regulação de velocidade dos acionamentos CC pode ser 
significativamente melhorada através do controle por malha sincronizada pela fase 
(PLL). Os esquemas de controle com circuitos eletrônicos analógicos são limitados em 
























638 


Eletrônica de Potência - Circuitos, Dispositivos e Aplicações Cap. 14 


flexibilidade e têm certas desvantagens, enquanto os acionamentos controlados por 
microcomputadores, que são implementados via software , são mais flexíveis e podem 
realizar muitas funções desejáveis. 
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QUESTÕES DE REVISÃO 

14.1 Quais são os três tipos de acionamentos CC, baseados na alimentação de entrada? 

14.2 O que é a curva característica de magnetização das máquinas CC? 
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14.3 Qual é o propósito de um conversor nos acionamentos CC? 

14.4 O que é a velocidade nominal (base) das máquinas CC? 

14.5 Quais os parâmetros a serem variados para o controle de velocidade das máquinas CC de 
excitação separada? 

14.6 Quais os parâmetros a serem variados para o controle de velocidade das máquinas CC em 
série? 

14.7 Por que as máquinas CC em série são as mais utilizadas em aplicações de tração? 

14.8 O que é a regulação de velocidade dos acionamentos CC? 

14.9 Qual é o princípio dos acionamentos de máquinas CC alimentadas com conversores 
monofásicos controlados? 

14.10 Qual é o princípio dos acionamentos de máquinas CC alimentadas por conversores 
trifásicos semicontrolados? 

14.11 Quais são as vantagens e desvantagens dos acionamentos das máquinas CC alimentadas 
por conversores monofásicos controlados? 

14.12 Quais são as vantagens e desvantagens dos acionamentos de máquinas CC alimentadas 
por conversores monofásicos semicontrolados? 

14.13 Quais são as vantagens e desvantagens dos acionamentos de máquinas CC alimentadas 
por conversores trifásicos controlados? 

14.14 Quais são as vantagens e desvantagens dos acionamentos de máquinas CC alimentadas 
por conversores trifásicos semicontrolados? 

14.15 Quais são as vantagens e desvantagens dos acionamentos de máquinas CC alimentadas 
por conversores duais trifásicos? 

14.16 Por que é preferível utilizar um conversor controlado para o controle do campo das 
máquinas CC de excitação separada? 

14.17 O que é um acionamento CC de um quadrante? 

14.18 O que é um acionamento CC de dois quadrantes? 

14.19 O que é um acionamento CC de quatro quadrantes? 

14.20 O que é o princípio da frenagem regenerativa dos acionamentos de máquinas CC alimen¬ 
tadas por choppers ? 

14.21 O que é o princípio da frenagem dinâmica dos acionamentos de máquinas CC alimenta¬ 
das por choppers ? 

14.22 Quais são as vantagens e desvantagens dos acionamentos CC alimentados por choppers ? 

14.23 Quais são as vantagens e desvantagens dos choppers multifase? 
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14.24 Qual é o princípio do controle em malha fechada dos acionamentos CC? 

14.25 Quais são as vantagens do controle em malha fechada dos acionamentos CC? 

14.26 Qual é o princípio de controle através de malha sincronizada pela fase dos acionamentos 
CC? 

14.27 Quais são as vantagens do controle através de malha sincronizada pela fase dos aciona¬ 
mentos CC? 

14.28 Qual é o princípio de controle por microcomputador dos acionamentos CC? 

14.29 Quais são as vantagens do controle por microcomputador dos acionamentos CC? 

14.30 O que é a constante de tempo mecânica de uma máquina CC? 

14.31 O que é a constante de tempo elétrica de uma máquina CC? 


PROBLEMAS 

14.1 Uma máquina CC de excitação separada é alimentada a partir de uma fonte CC de 600 V 
para controlar a velocidade de uma carga mecânica, e a corrente de campo é mantida 
constante. A resistência da armadura e as perdas são desprezíveis, (a) Se o torque de carga 
for Ti = 550 N • m a 1500 rpm, determinar a corrente da armadura I a . (b) Se a corrente da 
armadura permanecer a mesma que na letra (a) e a corrente do campo for reduzida de tal 
modo que a máquina opere à velocidade de 2800 rpm, determinar o torque de carga. 

14.2 Repetir o Problema 14.1 se a resistência da armadura for R a = 0,12 £2. O atrito e as perdas 
a vazio são desprezíveis. 

14.3 Uma máquina CC de 30 hp, 440 V e 2000 rpm, de excitação separada, controla uma carga 
que requer um torque de Tl = 85 N • m a 1200 rpm. A resistência do circuito do campo é 
Rf = 294 £2, a resistência do circuito da armadura é R a = 0,12 £2 e a constante de tensão da 
máquina é K v = 0,7032 V/A-rad/s. A tensão do campo é Vf = 440 V. O atrito e as perdas 
a vazio são desprezíveis. A corrente da armadura pode ser considerada contínua e livre 
de ondulação. Determinar (a) a fcem E g/ (b) a tensão necessária para a armadura V a , (c) a 
corrente nominal da armadura da máquina e (d) a regulação de velocidade à plena carga. 

14.4 Uma máquina CC em série de 120 hp, 600 V e 1200 rpm controla uma carga que requer 
torque de Tl = 185 N • m a 1100 rpm. A resistência do circuito de campo é Rf = 0,06 £2, a 
resistência do circuito de armadura é R a = 0,04 £2 e a constante de tensão é 
Kv = 32 mV/A-rad/s. O atrito e as perdas a vazio são desprezíveis. A corrente de arma¬ 
dura é contínua e livre de ondulações. Determinar (a) a fcem E g/ (b) a tensão necessária 
para a armadura V a , (c) a corrente nominal da armadura e (d) a regulação de velocidade 
à plena velocidade. 

14.5 A velocidade de uma máquina CC de excitação separada é controlada através de um 
conversor monofásico semicontrolado como o da Figura 14.12a. A corrente de campo 
também é controlada por um conversor semicontrolado e é ajustada para o máximo valor 
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possível. A tensão de alimentação CA para os conversores do campo e da armadura é 
monofásica de 208 V a 60 Hz. A resistência da armadura é R a = 0,12 £2, a resistência do 
campo é Rf = 220 £2 e a constante de tensão da máquina é K v = 1,055 V/A-rad/s. O 
torque da carga éTi = 75 N ■ m a uma velocidade de 700 rpm. O atrito e as perdas a vazio 
são desprezíveis. As correntes da armadura e do campo são contínuas e livres de ondula¬ 
ção. Determinar (a) a corrente de campo //, (b) o ângulo de disparo do conversor no 
circuito de armadura a a ; e (c) o fator de potência de entrada do circuito de armadura. 

14.6 A velocidade de uma máquina CC de excitação separada é controlada através de um 
conversor monofásico de onda completa como o da Figura 14.13a. O circuito de campo 
também é controlado por um conversor totalmente controlado e a corrente de campo é 
ajustada para o máximo valor possível. A tensão de alimentação CA para os conversores 
da armadura e do campo é monofásica de 208 V e 60 Hz. A resistência da armadura é 
R a = 0,50 Q, a resistência do circuito de campo é Rf = 345 Qea constante de tensão da 
máquina é K v = 0,71 V/A-rad/s. O atrito e as perdas a vazio são desprezíveis. As cor¬ 
rentes da armadura e do campo são contínuas e livres de ondulação. Se o ângulo de 
disparo no conversor da armadura for a a = 45° e a corrente da armadura da máquina for 
I a = 55 A, determinar (a) o torque desenvolvido pela máquina Td, (b) a velocidade co e (c) 
o fator de potência de entrada PF do acionamento. 

14.7 Se a polaridade da força contra-eletromotriz da máquina no Problema 14.6 for invertida, 
através da reversão da corrente de campo, determinar (a) o ângulo de disparo do con¬ 
versor do circuito da armadura a a , para manter a mesma constante no mesmo valor de 
Ia = 55 A, e (b) a potência devolvida para a rede de alimentação durante a frenagem 
regenerativa da máquina. 

14.8 A velocidade de uma máquina CC de 20 hp, 300 V e 1800 rpm de excitação separada é 
fornecida por um acionamento trifásico controlado. A corrente de campo também é 
fornecida por um conversor trifásico controlado e é ajustada para o máximo valor 
possível. A entrada CA é trifásica de 208 V e 60 Hz, conectada em estrela. A resistência da 
armadura R a = 0,35 D, a resistência do campo Rf = 250 D e a constante de tensão da 
máquina é K v = 1,15 V/A-rad/s. As correntes da armadura e do campo são contínuas e 
livres de ondulação. O atrito e as perdas a vazio são desprezíveis. Determinar (a) o ângulo 
de disparo do conversor da armadura a a , se a máquina fornecer potência nominal à 
velocidade nominal; (b) a velocidade a vazio se o ângulo de disparo for o mesmo que o da 
letra (a) e a corrente de armadura a vazio for 10% do valor nominal; e (c) a regulação de 
velocidade. 

14.9 Repetir o Problema 14.8 se tanto o circuito de armadura quanto o de campo forem 
alimentados por conversores trifásicos semicontrolados. 

14.10 A velocidade de uma máquina CC de 20 hp, 300 V e 900 rpm de excitação separada é 
controlada através de um conversor trifásico totalmente controlado. A alimentação CA 
para os circuitos da armadura e do campo é trifásica de 208 V e 60 Hz, conectada em 
estrela. A resistência da armadura é R a = 0,15 O, a resistência do circuito de campo é 
Rf = 145 Q e a constante de tensão da máquina é K v = 1,15 V/A-rad/s. O atrito e as 
perdas a vazio são desprezíveis. As correntes da armadura e do campo são contínuas e 
livres de ondulação, (a) Se o conversor do campo for operado à máxima corrente de campo 
e o torque desenvolvido for Td = 106 N • m a 750 rpm, determinar o ângulo de disparo do 
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conversor da armadura a a . (b) Se o conversor do circuito de campo for ajustado para a 
máxima corrente de campo, o torque desenvolvido for Td = 108 N • m e o ângulo de 
disparo do conversor da armadura for a a = 0, determinar a velocidade, (c) Para a 
mesma demanda de carga que a da letra (b), determinar o ângulo de disparo do con¬ 
versor do circuito de campo se a velocidade tiver de ser aumentada para 1800 rpm. 

14.11 Repetir o Problema 14.10 se tanto o circuito da armadura quanto o do campo forem 
alimentados por conversores trifásicos semicontrolados. 

14.12 Um chopper controla a velocidade de uma máquina CC em série. A resistência da armadu¬ 
ra é R a = 0,04 O, a resistência do circuito de campo é Rf = 0,06 O e a constante d e fcem é 
K v = 35 mV/A-rad/s. A tensão CC de entrada do chopper é V s - 600 V. Se for necessário 
manter um torque desenvolvido constante de Td = 547 N • m, plotar a velocidade da 
máquina em função do ciclo de trabalho k do chopper. 

14.13 Um chopper CC controla a velocidade de uma máquina CC de excitação separada. A 
resistência da armadura é R a = 0,05 Q. A constante de fcem é K v — 1,527 V/A-rad/s. A 
corrente nominal do campo é 1/ — 2,5 A. A tensão CC de entrada para o chopper é 
Vs - 600V. Se for necessário manter um torque desenvolvido constante de 
Td = 547 N • m, plotar a velocidade da máquina em função do ciclo de trabalho k do 
chopper. 

14.14 Uma máquina CC em série é alimentada por um chopper , como mostrado na Figura 
14.18a, a partir de uma fonte de alimentação CC de 600 V. A resistência da armadura é 
Ra = 0,03 0 e a resistência do campo é Rf = 0,05 0. A constante de fcem da máquina é 
K v = 15,27 mV/A-rad/s. A corrente média da armadura é l a = 450 A. A corrente da 
armadura é contínua e tem ondulação desprezível. Se o ciclo de trabalho do chopper for de 
75%, determinar (a) o fator de potência da entrada a partir da fonte de alimentação, (b) a 
resistência equivalente de entrada do acionamento com chopper , (c) a velocidade da 
máquina e (d) o torque desenvolvido da máquina. 

14.15 O acionamento na Figura 14.19a é operado na frenagem regenerativa de uma máquina 
CC em série. A tensão da fonte de alimentação é de 600 V. A resistência da armadura é 
Ra = 0,03 0 e a resistência do campo é Rf = 0,05 0. A constante de fcem da máquina é 
Kv — 12 mV/A-rad/s. A corrente média da armadura é mantida constante em I a = 350 A. 
A corrente da armadura é contínua e tem ondulação desprezível. Se o ciclo de trabalho do 
chopper for de 50%, determinar (a) a tensão média através do chopper V C K, (b) a energia 
regenerada para a fonte de alimentação CC Pg, (c) a resistência de carga \'tsz equivalente 
da máquina agindo como gerador R e q; (d) a velocidade mínima permissível de frenagem 
comin; (e) a velocidade máxima permissível de frenagem 0) m áx; e (f) a velocidade da 
máquina. 

14.16 Um chopper é utilizado na frenagem dinâmica de uma máquina CC em série, como 
mostrado na Figura 14.20. A resistência da armadura é R a = 0,03 O e a resistência do 
campo é Rf = 0,05 0. O resistor de frenagem é Rb = 5 O. A constante de fcem 
K v = 14 mV/A-rad/s. A corrente média da armadura é mantida constante em l a = 250 A. 
A corrente da armadura é contínua e tem ondulação desprezível. Se o ciclo de trabalho do 
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chopper for de 60%, determinar (a) a tensão média sobre o chopper V C K (b) a potência 
dissipada no resistor P&; (c) a resistência equivalente de carga da máquina agindo como 
gerador R e q; (d) a velocidade da máquina, e (e) a tensão máxima do chopper Vp. 

14.17 Dois choppers controlam uma máquina CC, como mostrado na Figura 14.24a, e eles têm 
operação defasada de K/m, onde m é o número de choppers multifase. A tensão de 
alimentação é V s = 440 V, a resistência total do circuito da armadura é R m = 8 Q, a 
indutância do circuito de armadura é L m = 12 mH e a freqüência de cada chopper é 
f = 250 Hz. Calcular o valor máximo da ondulação de corrente de pico-a-pico. 

14.18 Para o Problema 14.17, plotar o valor máximo da ondulação da corrente de carga de pico 
a pico em função do número de choppers multifase. 

14.19 Uma máquina CC é controlada por dois choppers multifase. A corrente média do circuito 
de armadura I a = 250 A. É utilizado um filtro de entrada LC simples, com L e = 0,35 mH 
e Ce = 5600 pF. Cada chopper é operado à freqüência de/ = 250 Hz. Determinar a compo¬ 
nente eficaz fundamental da corrente harmônica gerada pelo chopper na alimentação. 

14.20 Para o Problema 14.19, plotar a componente eficaz fundamenta] da corrente harmônica 
gerada pelo chopper na alimentação em função do número de choppers multifase. 

14.21 Uma máquina CC de 40 hp, 230 V e 3500 rpm de excitação separada é controlada por um 
conversor linear de ganho Ki = 200. O momento de inércia da carga da máquina é 
/ = 0,156 N * m / rad/s, a constante de atrito é desprezível, a resistência total da armadura 
é R, n = 0,045 0 e a indutância total da armadura é L m = 730 mH. A constante de fcem é 
K v = 0,502 V/A-rad/s e a corrente de campo é mantida constante em lf = 1,25 A. (a) 
Obter a função de transferência de malha aberta co (s)/V r (s) e 03 ( s)/Ti (s) para a máquina, 
(b) Calcular a velocidade de regime permanente da máquina se a tensão de referência for 
V r = 1 V e o torque de carga for 60% do valor nominal. 

14.22 Repetir o Problema 14.21 para um controle em malha fechada se a amplificação do sensor 
de velocidade for K i = 3 mV /rad/s. 

14.23 A máquina no Problema 14.21 é controlada por um conversor linear de ganho K 2 em 
malha aberta. Se a amplificação do sensor de velocidade for Ki = 3 mV /rad/s, deter¬ 
minar o ganho do conversor Ki para limitar a regulação de velocidade à plena carga a 1%. 

14.24 Uma máquina CC de excitação separada de 60 hp, 230 V e 1750 rpm é controlada através 
de um conversor, como mostrado no diagrama em blocos da Figura 14.32. A corrente de 
campo é mantida constante em lf = 1,25 A e a constante de fcem da máquina é K v = 0,81 
V/A-rad/s. A resistência da armadura R a = 0,02D e a constante de atrito é 
B = 0,3 N ■ m/rad/s. A amplificação do sensor de velocidade é Ki =96 mV/rad/s e o 
ganho do controlador de potência K 2 = 150. (a) Determinar o torque nominal da má¬ 
quina. (b) Determinar a tensão de referência V r para acionar a máquina à velocidade 
nominal, (c) Se a tensão de referência for mantida inalterada, determinar a velocidade na 
qual a máquina desenvolve o torque nominal. 

14.25 Repetir o Problema 14.24. (a) Se o torque de carga for aumentado em 20% do valor 
nominal, determinar a velocidade da máquina, (b) Se a tensão de referência for reduzida 
em 10%, determinar a velocidade da máquina, (c) Se o torque de carga for reduzido em 
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15% do valor nominal e a tensão de referência for reduzida em 20%, determinar a 
velocidade da máquina, (d) Se não houvesse realimentação, como no controle em malha 
aberta, determinar a regulação de velocidade para uma tensão de referência de 
V r = 1,24 V. (e) Determinar a regulação de velocidade para um controle em malha fechada. 

14.26 Uma máquina CC em série de 40 hp, 230 V e 3500 rpm é controlada por um conversor 
linear de ganho K 2 = 200. O momento de inércia da carga da máquina é 
/ — 0,156 N * m/rad/s, a constante de atrito é desprezível, a resistência total da armadura 
R m = 0,045 Q e a indutância total da armadura L m = 730 mH. A constante de fcem é 
K v = 340 mV/A-rad/s. A resistência do campo Rf = 0,035 D e a indutância do campo 
Lf = 450 mH. (a) Obter a função de transferência de malha aberta co(s)/VV(s) e co (s)/Ti(s) 
para a máquina, (b) Calcular a velocidade de regime permanente da máquina se a tensão 
de referência V r = 1 V e o torque de carga da máquina for 60% do valor nominal. 

14.27 Repetir o Problema 14.26 para o controle em malha fechada se a amplificação do sensor 
de velocidade for Ki = 3 mV /rad/s. 
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Acionamentos CA 


15.1 INTRODUÇÃO 

O controle das máquinas CC requer o fornecimento de uma tensão CC variável que pode 
ser obtida a partir de choppers ou retificadores controlados. Esses controladores de tensão 
são simples e mais baratos. As máquinas CC são relativamente caras e requerem mais 
manutenção devido às escovas e comutadores. Entretanto, os acionamentos CC são 
utilizados em muitas aplicações industriais. As máquinas CA exibem estruturas altamen¬ 
te acopladas, não-lineares e multivariáveis, que são o oposto das máquinas CC de 
excitação separada, com estruturas desacopladas muito mais simples. O controle dos 
acionamentos CA geralmente requer algoritmos complexos que podem ser implementa¬ 
dos através de microprocessadores e/ou microcomputadores, juntamente com con¬ 
versores de potência de chaveamento rápido. 

As máquinas CA têm muitas vantagens: são mais leves (20% a 40% mais leves 
que as máquinas CC equivalentes), baratas e de pouca manutenção, se comparadas às 
máquinas CC. Elas requerem controle de freqüência, tensão e corrente para aplicações de 
velocidade variável. Os conversores de potência, inversores e controladores de tensão 
CA podem controlar a freqüência, a tensão e/ou a corrente para fornecer os requisitos do 
acionamento. Os controladores de potência, que são relativamente complexos e mais 
caros, requerem técnicas avançadas de controle com realimentação, tais como modelo de 
referência, controle adaptativo, controle do escorregamento e controle de campo orienta¬ 
do. Entretanto, as vantagens dos acionamentos CA superam as desvantagens. Há dois 
tipos de acionamentos CA: 

1. acionamento de máquinas de indução; 

2. acionamento de máquinas síncronas. 
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15.2 ACIONAMENTO DE MÁQUINAS DE INDUÇÃO 

As máquinas de indução trifásicas são comumente utilizadas em acionamentos de velo¬ 
cidade variável e têm enrolamentos do estator e do rotor trifásicos. Os enrolamentos do 
estator são alimentados com tensões CA trifásicas equilibradas, que produzem tensões 
induzidas nos enrolamentos do rotor devido à ação de transformação. E possível arran¬ 
jar a distribuição dos enrolamentos do estator de tal forma que haja um efeito de 
múltiplos pólos, produzindo vários ciclos de força magnetomotriz (fmm) ou campo no 
entreferro. Esse campo estabelece uma densidade de fluxo senoidal distribuída espacial¬ 
mente no entreferro. A velocidade de rotação do campo é chamada velocidade síncrona, 
que é definida por 


2cd 



(15.1) 


onde p é o número de pólos e cd a freqüência da rede em rad/s. 

Se a tensão de fase do estator, v s = V2~ V s sen cot, produzir um enlace de fluxo 
(no rotor) dado por 


<t>(f) = §m COS(CD rnt + 8 - G> s f) 


(15.2) 


a tensão induzida, por fase, no enrolamento do rotor será 


e r = N c 


d <j> 
dt 


= Nc 


dt 


[<|hn COS(C ú m t + 8 


(ú s t)] 


= - N r §m((tis - o> m ) sen [(CDs - <Om)t - §] 


(15.3) 


= - sE m sen(s CDs t - 8) 

= ~s<2Er sen(sCDst - 8) 


onde 


N r = número de espiras em cada fase do rotor; 

CDm = velocidade angular do rotor; 

8 = posição relativa do rotor; 

E r = valor eficaz rms da tensão induzida no rotor, por fase; 


e s é o escorregamento, definido como 
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(tis ~~ (tini 

S = --- 

(ti s 


(15.4) 


que dá a velocidade da máquina como (ti m = s(l - s). O circuito equivalente para uma 
fase do rotor é mostrado na Figura 15.1a, onde R' r é a resistência dos enrolamentos do 
rotor, por fase, X' r é reatância de dispersão do rotor, por fase, à freqüência da rede e E r 
representa a tensão eficaz de fase induzida quando a velocidade é zero (ou s = 1). A 
corrente do rotor é dada por 


lt Rr+jsXr 

(15.5) 

E r 


~ R'r/S + ]Xr 

(15.5a) 

onde R ' r e X ' r são referidas ao enrolamento do rotor. 



O modelo de circuito por fase das máquinas de indução é mostrado na Figura 
15.1b, onde R s e X s são a resistência e a reatância de dispersão dos enrolamentos do 
estator, por fase. O modelo de circuito completo, com todos os parâmetros referidos ao 
estator, é mostrado na Figura 15.1c, onde R m representa a resistência para as perdas de 
excitação (ou no núcleo) e X m é a reatância de magnetização. Haverá perdas no núcleo do 
estator, quando a alimentação for conectada e as perdas no núcleo do rotor dependerem 
do escorregamento. As perdas por atrito e ventilação, P V azic> existem quando a máquina 
gira. As perdas no núcleo P c podem ser incluídas como parte das perdas rotacionais 
P vazio 


S xr ’ jXs Rs 


: ' + i; 

+ 

-.-onnn-/vV— 

. + 


+ 

/VTO- 

sE r < 

1 < 

ir ; 

v s E s 

N s - 


:N r 

Ef l 

o—— -—-_____-- 

c 


- 


- 



(a) Circuito do rotor (b) Circuitos do estator e do rotor 


Figura 15.1 

Modelo de 
circuito para as 
máquinas de 
indução. 



(c) Circuito equivalente 
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15.2.1 Características de Performance 

A corrente do rotor l r e a corrente do estator I s podem ser encontradas a partir do modelo 
de circuito da Figura 15.1c, onde R r e X r são referidas aos enrolamentos do estator. Uma 
vez que os valores de l r e l s sejam conhecidos, os parâmetros de performance de uma 
máquina trifásica podem ser determinados da seguinte forma: 

Perdas no cobre do estator 


Psu = 3 Is 2 R s 


(15.6) 


Perdas no cobre do rotor 


Pru = 3 I r 2 Rr 


(15.7) 


Perdas no núcleo 


3Vm 3 Yl 

Rm Rm 


(15.8) 


A potência no entreferro (potência que passa do estator para o rotor através do entreferro 
de ar) é 



Rr 

$ 


A potência desenvolvida é 


Pd = Pg - Pru - 31? ~ (1 - S) 


= Pg( 1 - S) 


O torque desenvolvido é 


T d = 


Pd_ 

(&m 


(15.9) 


(15.10) 

(15.11) 


(15.12) 


Pgd ~ g ) = Pg 

C0 S (1 - s ) CDs 


(15.12a) 
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A potência de entrada é 


Pi — 3VsIs COS Qm 


— Pc + Psu + Pa 

onde 0 m é o ângulo entre l s e V s . A potência de saída é 

Po = Pd ~ P vazio 


A eficiência é 


Po _ Pd — P vazio 
Pi Pc + Psu + P 


(15.13) 

(15.13a) 


(15.14) 


Se Pg » ( P c + P su ) e Prf » Pvazio a eficiência torna-se aproximadamente 




Pd 

P S 


Pg( 1 ~ g) 

Pçr 


= 1 


(15.14a) 


O valor de X m normalmente é grande e R m , que é muito maior, pode ser retirado do 
modelo de circuito para simplificar os cálculos. Se X^ » (P s 2 + X s 2 ); então, V ~ e a 
reatância de magnetização X m pode ser mudada para o enrolamento do estator para 
simplificar ainda mais; isso é mostrado na Figura 15.2. 



Figura 15.2 

Circuito 
equivalente 
aproximado por 
fase. 


A impedância de entrada da máquina torna-se 


— X m (X s + Xr) + jXni (Rs + R r/s) 

Rs + Rr/i S + + X s + Xr) 


(15.15) 


e o ângulo do fator de potência da máquina torna-se 
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i R s + R r /S i Xm + X s + Xr 

0 m = 7C - tan —^+ tan 


Xs + Xr 


Rs + Rr/S 


(15.16) 


A partir da Figura 15.2, a corrente eficaz da máquina é 


Ir = 


V s 


[(X s + R r /s ) + (X s + X r ) ] 


2i 1/2 


(15.17) 


Substituindo I r da Eq. (15.17) na Eq. (15.9) e então Pg na Eq. (15.12a), obtém-se 


T d = 


_3 R r V s 2 _ 

sm s \(Rs + Rr/s) 2 + (X s + Xr) 2 } 


(15.18) 


Se a máquina for alimentada a partir de uma tensão fixa a uma freqüência 
constante, o torque desenvolvido é uma função do escorregamento e a curva carac¬ 
terística de torque-velocidade pode ser determinada a partir da Eq. (15.18). Uma plota- 
gem típica do torque desenvolvido em função do escorregamento é mostrada na Figura 
15.3. A operação como motor no sentido inverso e a frenagem regenerativa são obtidas 
através da reversão da seqüência de fase nos terminais da máquina. A curva carac¬ 
terística reversa de torque-velocidade é mostrada pelas linhas pontilhadas. Há três 
regiões de operação: (1) como motor ou em aceleração, 0 < s < 1; (2) regeneração, 
s < 0; e (3) plugueamento, 1 < s < 2. Na operação como motor, a máquina gira no 
mesmo sentido que o campo; e à medida que o escorregamento aumenta, o torque 
também aumenta enquanto o fluxo no entreferro permanece constante. Uma vez que o 
torque atinge seu valor máximo T m em s = s m , o torque diminui, com um aumento no 
escorregamento devido à redução no fluxo do entreferro. 

Na regeneração, a velocidade tü m é maior que a velocidade síncrona co s , com 
oo m e ü) s estando no mesmo sentido, e o escorregamento é negativo. Portanto, R r I s é 
negativo. Isso significa que a potência está sendo devolvida desde o eixo no circuito do 
rotor e a máquina opera como um gerador. A máquina devolve energia para o sistema de 
alimentação. A curva característica de torque-velocidade é similar àquela da operação 
como motor, mas com valor negativo de torque. 

No plugueamento reverso, a velocidade é oposta ao sentido do campo e o 
escorregamento é maior que a unidade. Isso pode acontecer se a seqüência da fonte de 
alimentação for invertida enquanto a operação estiver ocorrendo no sentido direto, de tal 
maneira que o sentido do campo seja também invertido. O torque desenvolvido, que está 
no mesmo sentido que o campo, opõe-se ao movimento e age como torque frenante. 
Como s > 1, a corrente da máquina será elevada, mas o torque desenvolvido será baixo. 
A energia devido à frenagem por plugueamento tem de ser dissipada dentro da máquina 
e isso pode causar o seu aquecimento excessivo. Esse tipo de frenagem normalmente não 
é recomendado. 
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Torque 



Figura 15.3 
Curva 

característica 

torque-velocidade. 


Na partida, a velocidade da máquina co m = 0 e s = 1. O torque de partida pode 
ser encontrado a partir da Eq. (15.18), fazendo-se s = 1 da seguinte maneira: 

3 R r V s 2 

Ts = --(15.19) 

CDs [(i^s + Rr ) + (.Xs + Xy ) ] 

O escorregamento para o torque máximo s m pode ser determinado fazendo-se 
dT á /ds = 0, e a Eq. (15.18) dá 


Sm — ± 


Rr 

[Rs 2 + (X s + Xrf] 1/2 


(15.20) 


Substituindo s = s m na Eq. (15.18), obtém-se o máximo torque desenvolvido durante a 
operação como motor, que também é conhecido como torque de perda de sincronismo ou 
torque de ruptura (do inglês pull-out torque ou hreakdown torque ), 


T] 


mm 


_ 3Vl _ 

2C0 s[R s + Cr} + (Xs + XrC] 


(15.21) 


e o torque regenerativo máximo pode ser encontrado a partir da Eq. (15.18), fazendo 


S ~ — Sm 


Tmr — 


3V4 


2(ús í— jR.s + 




+ (Xs + XrY 


(15.22) 
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Se R s for considerada pequena comparada a outras impedâncias do circuito, o que 
normalmente é uma aproximação válida para máquinas com especificações de mais de 1 
kW, as expressões correspondentes tornam-se 


3 Rr Vs 2 

np _ __ 

S (Os [(Kr/s) 2 + (Xs + Xr ) ] 

Ts = 3 RrVl 

(Os [(Kj 2 + (Xs + Xr) 2 ] 

Rr 

Sm ~ ± X s + X r 


, 3 VÍ 

mr 2C0s(Xs + Xr) 


(15.23) 


(15.24) 


(15.25) 


(15.26) 


Normalizando as Eqs. (15.23) e (15.24) em relação à Eq. (15.26), obtém-se 

Td 2Rr (Xs + Xr) 2sSm 

Tmm $ [( R r /S + (X s + + S 


(15.27) 


e 


Ts 2Rr (Xs + Xr) 2 Sm 

Tmm P r -f. (Xs + Xr) Sm 1 

Se s < 1, s 2 « Sm, a Eq. (15.27) pode ser aproximada para 

Td 2S 2 (0)s — co m) 

Tmm Sm Sm COs 


(15.28) 


(15.29) 


que dá a velocidade como uma função do torque. 


(Om — CO s 


f 

1 

V 


Sm 

2 Tmm 


\ 

Td 


(1530) 


Pode-se notar, a partir das Eqs. (15.29) e (15.30), que se a máquina operar com pequeno 
escorregamento, o torque desenvolvido será proporcional ao escorregamento e a veloci¬ 
dade diminuirá com o torque. A corrente do rotor, que é zero à velocidade síncrona. 
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aumenta devido à diminuição em R r /s, à medida que a velocidade diminui. O torque 
desenvolvido também aumenta até que se tome máximo em s = s m . Para s < s m/ a 
máquina opera na parte estável da curva característica torque-velocidade. Se a resis¬ 
tência do rotor for pequena, s m será pequeno. Isto é, a variação na velocidade da 
máquina da condição a vazio até o torque nominal é apenas de uma pequena porcenta¬ 
gem. A máquina opera essencialmente a uma velocidade constante. Quando o torque de 
carga excede o torque de ruptura, a máquina pára e a proteção de sobrecarga tem de 
desconectá-la da alimentação imediatamente, para evitar danos devido ao sobreaqueci- 
mento. Deve-se notar que para s > s m , o torque diminui, apesar do aumento na corrente 
do rotor, e a operação é instável para a maioria das máquinas. A velocidade e o torque 
das máquinas de indução podem ser variados através de um dos seguintes métodos: 

1. controle da tensão do estator (ou estatórica); 

2. controle da tensão do rotor (ou rotórica); 

3. controle da freqüência; 

4. controle da tensão e freqüência do estator; 

5. controle da corrente do estator; 

6. controle da tensão, corrente e freqüência. 

Para se estabelecer o ciclo de trabalho torque-velocidade de um acionamento, normal¬ 
mente utiliza-se o controle da tensão, corrente e freqüência. 

Exemplo 15.1 

Uma máquina de indução trifásica de 460 V, 60 Hz e quatro pólos, conectada em estrela, tem os 
seguintes parâmetros de circuito equivalente: R s = 0,42 0, R r = 0,23 0, X s = X r = 0,82 0 e 
Xm = 22 O. As perdas a vazio, P vazio = 60 W, podem ser consideradas constantes. A velocidade do 
rotor é 1750 rpm. Utilizar o circuito equivalente aproximado da Figura 15.2 para determinar (a) a 
velocidade síncrona co s ; (b) o escorregamento s; (c) a corrente de entrada Ir, (d) a potência de 
entrada Pr, (e) o fator de potência de entrada da alimentação PF S ; (f) a potência no entreferro Pg, (g) 
as perdas no cobre do rotor P ru ) (H) as perdas no cobre do estator P su ; (i) o torque desenvolvido Td; 
(j) a eficiência; (k) a corrente de partida I rs e o torque de partida T s ; (1) o escorregamento para o 
torque máximo s m ; (m) o torque máximo desenvolvido na operação como motor T mm ; (n) o torque 
máximo regenerativo desenvolvido T m f, e (o) o T mm e T mr se R s for desprezado. 

Solução: /= 60 Hz, p = 4, R s = 0,42 0. , R r = 0,23 Q, X s = X r = 0,82 a X m = 22 O e 
N = 1750 rpm. A tensão de fase é V s = 460/V3" = 265,58 V, co = 2tc x 60 = 377 { rad/s e 
co m = 1750 ti/ 30 = 183,26 rad/s. 

(a) A partir da Eq. (15.1), co s = 2co /p = 2 x 377/4- 188,5 rad/s. 

(b) A partir da Eq. (15.4), s = (188,5 - 183,26)/188,5 = 0,028. 
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(c) A partir da Eq. (15.15), 

22 x (0,82 + 0,82) + ;22 + x (0,42 + 0,23 0,028) 


Z i = 


0,42 + 0,23/0,028 + j (22 + 0,82 + 0,82) 


7,732 / 149,2° 


I, = |r = /-149,2° = 34,35 /-149,2° A 


(d) O fator de potência da máquina é 

PF m = cos(- 149,2°) = 0,858 (indutivo) 


A partir da Eq. (15.13), 


Pi = 3 x 265,58 x 34,35 x 0,858 = 23482 W 


(e) O fator de potência da alimentação de entrada é PF S = PFm = 0,858 (indutivo), que 
é o mesmo fator de potência da máquina PF m , porque a alimentação é senoidal. 

(f) A partir da Eq. (15.17), a corrente eficaz do rotor é 


265,58_ 

[(0,42 + 0,23/0,028)2 + (0,82 + 0,82)2] 1/2 


30,1 A 


A partir da Eq. (15.9), 



3_x_ 3 0,l 2 x 0,23 
0,028 


= 22,237 W 


(g) A partir da Eq. (15.7), P ru = 3 x 30,l 2 x 0,23 = 625 W. 

(h) A perda no cobre do estator, P SH = 3 x 30,1 2 x 0,42 = 1142 W. 

(i) A partir da Eq. (15.12a), T d = 22237/188,5 = 118,4 N • m. 

(j) Po = Pg - Pru - P vazio = 22327 - 625 - 60 = 21642 W. 

(k) Para s = 1, a Eq. (15.17) dá a corrente eficaz do rotor na partida como 


Irs = 


265,58 


[(0,42 + 0,23) 2 + (0,82 + 0,82) 2 ] 1/2 


= 150,5 A 


A partir da Eq. (15.19), 


T s - 


3 x 0,23 x 150,5 2 


= 82,9 N • m 


188,5 
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(1) A partir da Eq. (15.20), o escorregamento para o torque máximo (ou potência) é 

0,23 


Sm 


[0,42 2 + (0,82 + 0,82) 2 ] 1/2 


= + 0,1359 


(m) A partir da Eq. (15.21), o torque máximo desenvolvido é 

3 x 265,58 2 


Tmm = 


2 x 188,5 x [0,42 a/0,42 2 + (0,82 + 0,82) 2 ] 


= 265,64 N • m 

(n) A partir da Eq. (15.22), o torque regenerativo máximo é 

3 x 265,58 2 


T„ 


2 x 188,5 x [-0,42 + Vo,42 2 + (0,82 + 0,82) 2 ] 


= - 440,94 N • m 


(o) A partir da Eq. (15.25), 


Sm = ± 


_023_ 

0,82 + 0,82 


= ± 0,1402 


A partir da Eq. (15.26), 


T n 


— Tmr — 


3 x 265,58 2 


2 x 188,5 x (0,82 + 0,82) 


= 342,2 N ■ m 


Nota: Rs amplia a diferença entre Tmm e T mr - Para R s = 0, T m m ~-T m r- 342,2 N • m, 
quando comparado a Tmm — 265,64 N • m e T mr = - 440,94N • m. 


15.2.2 Controle da Tensão do Estator 

A Eq. (15.18) indica que o torque é proporcional ao quadrado da tensão de alimentação 
do estator, e uma redução nesta produzirá uma redução na velocidade. Se a tensão 
terminal for reduzida para bV s , a Eq. (15.18) dará o torque desenvolvido como 

_ 3 Rr(bVsf _ 

S(0s[(Rs + Rr/S )^ + (Xs + Xr) ] 


em que b < 1. 
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A Figura 15.4 mostra as curvas características típicas torque-velocidade para os 
vários valores de b. Os pontos de interseção com a linha da carga definem os pontos de 
operação estável. Em qualquer circuito magnético, a tensão induzida é proporcional ao 
fluxo e à freqüência e o fluxo eficaz do rms entreferro pode ser expresso como 

Va = bV s = Kni(ti (j) 


OU 


Va _ bVs 

Knj(ti Km 


(15.31) 


onde K m é uma constante e depende do número de espiras do enrolamento do estator. À 
medida que a tensão do estator é reduzida, o fluxo do entreferro e o torque também são 
reduzidos. A uma tensão mais baixa, a corrente terá um máximo a um escorregamento de 
s a = ~ . A faixa de controle da velocidade depende do escorregamento para o torque 
máximo s m . Para uma máquina de baixo escorregamento, a faixa de velocidade é muito 
estreita. Esse tipo de controle de tensão não é adequado para uma carga de torque 
constante e em geral é aplicado em situações que requerem baixo torque de partida e 
faixa estreita de velocidade a um escorregamento relativamente baixo. 


Figura 15.4 

Curvas 
características 
torque-velocidade 
para tensão do 
estator variável. 


Torque 



A tensão do estator pode ser variada através de (1) controladores de tensão CA 
trifásicos, (2) inversores trifásicos do tipo fonte de tensão com interligação CC variável 
ou (3) inversores trifásicos PWM. Entretanto, devido às características de faixa de veloci¬ 
dade limitada, os controladores de tensão CA normalmente são utilizados em controle 
de tensão e são muito simples, mas o conteúdo harmônico é elevado e o fator de potência 
de entrada dos controladores é baixo. Eles são utilizados principalmente em aplicações 
de baixa potência, tais como ventiladores, sopradores e bombas centrífugas, onde o 
torque de partida é baixo. Eles também são utilizados para a partida de máquinas de 
indução de alta potência para limitar o pico de corrente. 
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Exemplo 15.2 

Uma máquina de indução trifásica de 460 V, 60 Hz e quatro pólos, conectada em estrela, tem os 
seguintes parâmetros: R s = 1,01 O, R r = 0,69 £1, X s = 1,3 O, X r = 1,94 O e X m = 43,5 £1 A perda a 
vazio (P vazio) é desprezível. O torque de carga, que é proporcional ao quadrado da velocidade, é 
41 N ■ m a 1740 rpm. Se a velocidade da máquina for 1550 rpm, determinar (a) o torque de carga 
Tu (b) a corrente do rotor l r ; (c) a tensão de alimentação do estator V a ) (d) a corrente de entrada da 
máquina Ií; (e) a potência de entrada da máquina Pi ; (f) o escorregamento para a corrente máxima 
su (g) a máxima corrente do rotor Z r (máx); (h) a velocidade à máxima corrente do rotor co«; e (i) o 
torque à corrente máxima T fl . 

Solução: p = 4, f= 60 Hz, V s = 460/V3 = 265,58 V, R $ = 1,01 O, R r = 0,69 O, X s = =1,3 O, 
X r = 1,940 e Xm = 43,50, co = 2n x 60 = 377 rad/s e co s = 377 x 2/4 = 188,5 rad/s. Como o 
torque é proporcional ao quadrado da velocidade, 

Tl = K m C0m (15-32) 

Em co m = 1740rc/30= 182,2rad/s, T L = 41N-me a Eq. (15.32) dá K m = 41/182,2 2 
= 1,235 x 10 “ 3 e C0m = 1550 7t/30 = 162,3 rad/s. A partir da Eq. (15.4), s = (188,5 - 162,3) /188,5 = 0,139. 

(a) A partir da Eq. (15.32), Tl = 1,235 x 10“ 3 x 162,3 2 - 32,5 N -m. 

(b) A partir das Eqs. (15.10) e (15.32), 

Pd = 3 Ir" — (1 — S) = TiCOm + P vazio (15.33) 

s 


Para a perda a vazio desprezível. 


Ir = 


sTi (Ofj 


3Rr (1 - S) 


1/2 


0,139 x 32,5 x 16 2,3 
3 x 0,69 (1 - 0,139) 

(c) A tensão de alimentação do estator é 


il/2 


= 20,28 A 


14 = Ir 


rí R r) 

2 

+ (X s + x r f 

-1 s J 

- 


ll/2 


= 20,28 x 


/,01 + °' 69 


L V 


0,139 


il/2 


+ (1,3 + 1,94) 2 


= 137,82 


(15.34) 


(15.35) 
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(d) A partir da Eq. (15.15), 


= - 43,5 x (1,3 + 1,94) + /43,5 x (1,01 + 0,69/0,139) 
1,01 + 0,69/0,139 + /(43,5 + 1,3 + 1,94) 


= 6,27 / 144,26° 


V a 137,2 . „ , 

I, = ~: = ~~ / - 144,26 = 22 / - 144,26° A 

JL i u,Z/ *. .... '••••• — . . . .. 


(e) PF m = cos (-144,26°) = 0,812 (indutivo). A partir da Eq. (15.13), 


Pi = 3 x 137,82 x 22,0 x 0,812 = 7386 W 


(f) A substituição de oo m = Q) s (l - s) e Tl = K m (ú T l na Eq. (15.34) dá 


sTlOòm 

3R r (l-~s) 


(1 - s)(ú s 


sKm CÔs 


(15.36) 


O escorregamento no qual I r torna-se máximo pode ser obtido fazendo-se dl r /ds = 0, resultando 


(15.37) 


(g) A substituição de s a = ~ na Eq. (15.36) dá a máxima corrente do rotor como 


fr(máx) — G)s 


4 Km CO c 


81 R r 




(15.38) 


(h) A velocidade à máxima corrente é 


CO a — COs (1 — s a ) = (2/3)C0s = 0,6667to s 

= 188,5 x 2/3 = 125,27 rad/s ou 1200 rpm 


(15.39) 


(i) A partir das Eqs. (15.9), (15.12a) e (15.36), 


nn _ nr2 

ia — yir( max) 

(ú s 


9 x 24 '3 2 x tÉt* = 19,45 N ■ m 

100,3 
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15.2.3 Controle da Tensão do Rotor 

Em uma máquina de rotor bobinado, uma conexão trifásica de resistores externos pode 
ser feita aos anéis, como mostrado na Figura 15.15a. O torque desenvolvido pode ser 
variado através da variação da resistência R x . Se R x for referida ao enrolamento do 
estator e somada a R r/ a Eq. (15.18) pode ser aplicada para determinar o torque desen¬ 
volvido. As curvas características típicas de torque-velocidade para variações na resis¬ 
tência do rotor são mostradas na Figura 15.5b. Esse método aumenta o torque de partida, 
além de limitar a corrente de partida. Entretanto, esse é um método ineficiente e haverá 
desequilíbrio nas tensões e correntes se as resistências no circuito do rotor não forem 
iguais. Uma máquina de indução de rotor bobinado é projetada para ter baixa resistência 
de rotor de tal forma que a eficiência de operação seja elevada e o escorregamento à 
plena carga seja baixo. O aumento na resistência do rotor não afeta o valor do torque 
máximo mas aumenta o escorregamento no torque máximo. As máquinas de rotor 
bobinado são amplamente utilizadas em aplicações que requerem freqüentes partidas e 
frenagens com torques elevados (por exemplo, guindastes). Devido à disponibilidade 
dos enrolamentos do rotor para a variação da resistência deste, a máquina de rotor 
bobinado oferece maior flexibilidade para o controle. Mas há um aumento do custo e 
necessidade de manutenção devido aos anéis e escovas. A máquina de rotor bobinado 
não é tão amplamente utilizada quanto a máquina de rotor em gaiola. 


Torque 




Figura 15.5 

Controle de 
velocidade 
através da 
resistência do 
rotor. 


Os resistores com conexões trifásicas podem ser substituídos por um retificador 
trifásico com diodos e um chopper como mostrado na Figura 15.6a, onde o GTO opera 
como chave no chopper. O indutor age como fonte de corrente 1^ e o chopper varia a 
resistência efetiva, que pode ser encontrada a partir da Eq. (14.45): 

Re = R( 1 - k) (15.41) 

onde k é ciclo de trabalho do chopper. A velocidade pode ser controlada variando-se o 
ciclo de trabalho. A parcela da potência no entreferro, que não é convertida em potência 
mecânica, é chamada potência do escorregamento (do inglês slip pozver). A potência do 
escorregamento é dissipada no resistor R. 

A potência do escorregamento no circuito do rotor pode ser devolvida para a 
alimentação substituindo-se o chopper e a resistência R por um conversor trifásico 
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controlado, como mostrado na Figura 15.6b. O conversor é operado no modo de inversão 
com um ângulo de disparo na faixa de k/ 2 < a < n, devolvendo, assim, energia para a 
rede. A variação do ângulo de disparo permite o fluxo de potência e o controle da 
velocidade. Esse tipo de acionamento é conhecido como Kramer estático (do inglês static 
Kramer). Novamente, substituindo-se os retificadores em ponte por conversores duais 
trifásicos (ou cicloconversores) como mostrado na Figura 15.6c, o fluxo da potência do 
escorregamento em ambos os sentidos é possível, e esse arranjo é chamado acionamento 
Scherbius estático (do inglês static Scherbius). Os acionamentos Kramer e Scherbius estáticos 
são utilizados em aplicações como bombas e sopradores de grande potência, onde é 
necessária uma faixa limitada de controle de velocidade. Como a máquina é conectada 
diretamente à rede, o fator de potência desses acionamentos geralmente é elevado. 


Figura 15.6 

Controle da 
potência do 
escorregamento. 


Alimentação trifásica 



(a) Controle do escorregamento através do chopper 


Alimentação trifásica 



(b) Acionamento Kramer estático 


Alimentação trifásica 



(c) Acionamento Scherbius estático 
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Exemplo 15.3 

Uma máquina trifásica de rotor bobinado de 460 V, 60 Hz e seis pólos, conectada em estrela, é 
controlada pela potência do escorregamento, como mostrado na Figura 15.6a, e tem os seguintes 
parâmetros: Rs = 0,041 Q, R r = 0,044 Q, X s = 0,29 Q, X r = 0,44 Q e X m = 6,1 O. A relação de espi¬ 
ras dos enrolamentos do rotor para o estator é n m = N r /N s = 0,9. A indutância Ld é muito grande 
e sua corrente ld tem ondulação desprezível. Os valores de R s , Rr , X s e X r para o circuito equivalen¬ 
te da Figura 15.2 podem ser considerados desprezíveis se comparados à impedância efetiva de Ld. 
As perdas a vazio da máquina são desprezíveis. As perdas no retificador, no indutor Ld e no 
chopper com GTO também são desprezíveis. 

O torque da carga, que é proporcional ao quadrado da velocidade, é 750N ma 1175 
rpm. (a) Se a máquina tiver de operar com uma velocidade mínima de 800 rpm, determinar a 
resistência R. Com esse valor de R, se a velocidade desejada for 1050 rpm, calcular (b) a corrente do 
indutor Lí, (c) o ciclo de trabalho k do chopper , (d) A tensão CC Vd, (e) a eficiência e (f) o fator de 
potência de entrada PF S do acionamento. 

Solução: V a = V s = 460/V3T = 265,58 V, p - 6, oo = 2n x 60 = 377 rad/s e o) s = 2 x 
377/6 = 125,66 {rad/s. O circuito equivalente do acionamento é mostrado na Figura 15.7a, e é 
reduzido para o da Figura 15.7b se os parâmetros da máquina forem desprezados. A partir da Eq. 
(15.41), a tensão CC na saída do retificador é 


Vd = IdRe = IdR( 1 - k) (15.42) 

e 

Er =sV s ^ - sVsnm (15.43) 


Para um retificador trifásico, a Eq. (3.77) relaciona E r e Vd como 


Vd = 1,654 x V2 E r = 2,3394 E r 


Utilizando a Eq. (15.43), 


Vd = 2,3394 sV s nm 


(15.44) 


Se P r for a potência do escorregamento, a Eq. (15.9) dará a potência do entreferro como 


Ps = 


Pr 


s 
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e a Eq. (15.10) dará a potência desenvolvida como 


Pd = 3(Pg - P r ) = 3 


Pr 


~ Pr 


3P r (l " S) 


(15.45) 


Figura 15.7 

Circuitos 
equivalentes 
para o Exemplo 
15.3. 



R e = R(1 -k) 



o- 1 - 1 I - - 

Transformador ideal - 

(b) Circuito equivalente aproximado 


Como a potência total do escorregamento é 3 P r = Vdld e Pd = Ti co m , a Eq. (15.45) torna-se 


(1 - s)V d Id 

Pd — — Tl(úm — TlO) s (1 — s) 


(15.46) 


Substituindo Vd a partir da Eq. (15.44) na Eq. (15.46) e resolvendo para Id, obtém-se 

Tldòni 


Id 


2,3394 V s n m 


(15.47) 


que indica que a corrente do indutor é dependente da velocidade. Resolvendo a Eq. (15.42) para a 
Eq. (15.44), obtém-se 


2,3394 s V s n m = IdR( 1 - k) 


que dá 


IdR( 1 - k) 


s 


2,3394 F s n m 


(15.48) 
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A velocidade pode ser encontrada a partir da Eq. (15.48) como 


CO rn = COs(l - s) = (O s 


IdR( 1 - k) 

2,3394 V s n m 


(15.49) 


= CO s 


Tlcos (1 - k) 
(2,3394 V s nm) 2 


(15.50) 


que mostra que, para um ciclo de trabalho fixo, a velocidade diminui com o torque da carga. 
Variando-se k de 0 a 1, a velocidade pode variar de um valor mínimo a co s . 

(a) C0m = 800 ti/ 30 = 83,77 rad/s. A partir da Eq. (15.32), o torque a 900 rpm é 


Tl = 750 x 


800 

1175 




347,67N • m 


V J 

A partir da Eq. (15.47), a corrente correspondente do indutor é 


ld 


347,67 x 125,66 


2,3394 x 265,68 x 0,9 


78,13 A 


A velocidade será mínima quando o ciclo de trabalho k for zero, e a Eq. (15.49) dá a velocidade 
mínima como 


83,77 = 


125,66 


1 - 


78,13R 

2,3394 x 265,58 x 0,9 


e isso dá R = 2,3856 O. 

(b) A 1050 rpm 


/ -1 r\tr r\ \2 


Ti = 750 x 


1050 


V 


J 


ld = 


1175 

598,91x 125,66 
2,3394 x 265,58 x 0,9 


= 598,91 N • m 


= 134,6 A 


(c) co m = 150071/30 = 109,96 rad/s, e a Eq. (15.49) dá 


109,96 = 125,66 


134,6 x 2,38561 (1 - k) 
2,3394 x 265,58 x 0,9 


que dá k = 0,782. 
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(d) Utilizando a Eq. (15.4), o escorregamento é 


s 


125, 66 - 109 ,96 
125,66 


= 0,125 


A partir da Eq. (15.44), 


Vá - 2,3394 x 0,125 x 265,58 x 0,9 = 69,9 V 


(e) A perda de energia é 


P i - Vdlá = 69,9 x 134,6 - 9409 W 


A potência de saída é 


Po = TjjOm = 598,91 x 109,96 = 65,856 W 
A corrente eficaz do rotor, referida ao estator, é 

Ir = -\[f Un m = •\/| _ X 134,6 x 0,9 = 98,9 A 

As perdas no cobre do rotor P ru = 3 x 0,044 x 98,9 2 = 1291 W e as perdas no cobre do estator 
P su = 3 x 0,041 x 98,9 = 1203 W. A potência de entrada é 


Pi = 65856 + 9409 + 1291 + 1203 - 77759W 


A eficiência é 65856/77759 = 85%. 

(f) A partir da Eq. (5.62) para n - 1, a componente fundamental da corrente do rotor 
referida ao estator é 


Iri = 0,77977^ ^ = 0,77971d n m 


= 0,7797 x 134,6 x 0,9 = 94,45 A 


e a corrente eficaz através do ramo de magnetização é 


- r = - «' 5tA 

A m o, i 


A componente fundamental eficaz da corrente de entrada é 
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hi = 


(0,7797l d n m ) + 


7 Va } 

2 " 




1/2 


(94,45 2 + 43,54 2 ) 172 = 104 A 


O ângulo do fator de potência é dado aproximadamente por 

^ Vg/Xm 

0,7797I d n m 


(15.51) 


9 m = ~ tan 


LlMil 


(15.52) 


O fator de potência de entrada PF S = cos(- 24,74°) = 0,908 (indutivo). 


Exemplo 15.4 


A máquina de indução do Exemplo 15.3 é controlada por um acionamento Kramer estático, como 
mostrado na Figura 15.6b. A relação de espiras da tensão CA do conversor para a tensão de 
alimentação én c - N a /Nt = 0,40. O torque de carga é 750 N • m a 1175 rpm. Se a máquina tiver de 
operar a um velocidade de 1050 rpm, calcular (a) a corrente do indutor I d ; (b) a tensão CC V d ; (c) o 
ângulo de disparo a do conversor; (d) a eficiência; e (e) o fator de potência de entrada do 
acionamento PF S . As perdas no retificador a diodos, conversor, transformador e indutor L d são 
desprezíveis. 

Solução: 14 = V s = 460/V3 =265,58 V, p = 6, co = 2n x 60 = 377 rad/s, co s = 2x 377/6 
= 125,66 rad/s e o> m = 1050 7t/30 = 109,96 rad/s. Então, 


125,66 - 109,96 
125~66 


0,125 


Ti = 750 x 


7 1050 N 

1175 

V / 


= 598,91 N • m 


(a) O circuito equivalente do acionamento é mostrado na Figura 15.8, em que os parâ¬ 
metros da máquina são desprezados. A partir da Eq. (15.47), a corrente do indutor é 


I d 


598,91 x 125,66 
2,3394 x 265,58 x 0,9 


134,6 A 


(b) A partir da Eq. (15.44), 


Vd = 2,3394 x 0,125 x 265,58 x 0,9 = 69,9 V 
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(c) Como a tensão CA de entrada para o conversor é V c = n c V s , a Eq. (5.57) dá a tensão 
média no lado CC do conversor como 


3VJ dl ttcVs 

V médio = - -1- cosa = -2,3394 n c V s cosa 


n 


(15.53) 


Como Vd = V médio as Eqs. (15.44) e (15.53) dão 

2,3394 sV s n m = - 2,3394 n c V s cos a 


que dá 


- n c cos a 

s =--— 

Um 


(15.54) 


Figura 15.8 
Circuito 

equivalente para 
o acionamento 
Kramer estático. 



A velocidade, que é independente do torque, torna-se 


CO m = G) s (l - S) = COs 


1 + 


n c cos a 


Um 


109,96=125,66 x 


1 + 


0,4 cos a 
0,9 


3 


(15.55) 


que dá o ângulo de disparo, a = 106,3°. 

(d) A potência devolvida é 

Pi = Vdld = 69,9 x 134,6 = 9409 W 

A potência de saída é 


p 0 = Ti(üm - 598,91 x 109,96 = 65856 W 


A corrente eficaz do rotor, referida ao estator, é 
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Ir = 




x 134,6 x 0,9 = 98,9 A 


Pm = 3 x 0,044 x 98,9 a = 1291 W 


P su = 3 x 0,041 x 98/í 2 = 1203 W 


Pi = 65856 + 1291 + 1203 = 68350W 
A eficiência é 65856/68350 = 96%. 

(e) A partir da letra (f) no Exemplo 15.3, I r \ = 0,7797I d n m - 94,45A, 
Im = 265,58/6,1 = 43,54 A e In = 104 / - 24,74° . A partir do Exemplo 5.11, a corrente eficaz 
devolvida para a alimentação é 


I i2 




x 134,6 x 



41,98 / -106,3° 


A corrente efetiva de entrada do acionamento é 


1/ = In + I i 2 = 104 /-24,74 o + 41,98 / - 106,3° = 117,7 /-45,4° A 


O fator de potência da entrada é PF S = cos (- 45,4°) = 0,702 (indutivo). 

Nota: A eficiência desse acionamento é maior que a daquele que tem resistor no rotor 
controlado por chopper . O fator de potência é dependente da relação de espiras do transformador 
(por exemplo, se n c = 0,9, a = 97,1° e PF S = 0,5; se n c = 0,2, a = 124,2° e PF S = 0,8). 


15.2.4 Controle da Frequência 

O torque e a velocidade das máquinas de indução podem ser controlados variando-se 
a freqüência da fonte de alimentação. Pode-se notar, a partir da Eq. (15.31), que à tensão e 
freqüência nominal o fluxo terá seu valor nominal. Se a tensão for mantida fixa a seu 
valor nominal enquanto a freqüência for reduzida abaixo do seu valor nominal, o fluxo 
aumentará. Isto levaria à saturação do fluxo do entreferro e os parâmetros da máquina 
não seriam válidos na determinação da curva característica torque-velocidade. Em baixa 
freqüência, as reatâncias diminuem e a corrente da máquina pode ser muito elevada. 
Esse tipo de controle de freqüência normalmente não é muito utilizado. 

Se a freqüência for aumentada acima do seu valor nominal, o fluxo e o torque 
diminuem. Se a velocidade síncrona correspondente à freqüência nominal for chamada 
velocidade-base co % a velocidade síncrona em qualquer outra freqüência toma-se 


CÜS = p (£>b 
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(3 Cúb ~ COm ^ COm 
S = Po;, = ” pó;, 


A expressão do torque na Eq. (15.18) torna-se 


T d = 


3 R r Va 


S$m[(Rs + Rr/sf + (PXs + px r ) 2 ] 


(15.56) 


(15.57) 


As curvas características típicas torque-velocidade são mostradas na Figura 15.9 para 
vários valores de p. O inversor trifásico na Figura 10.5a pode variar a freqüência a um 
tensão fixa. Se R s for desprezível, a Eq. (15.26) dá o torque máximo à velocidade-base 


Tmb 


3 Va 


2 CO b(Xs + Xr ) 


O torque máximo em qualquer outra freqüência e 


Tm — 


3 


'yjA 


2(Ob(X s + Xr) 

e a partir da Eq. (15.25), o escorregamento correspondente é 


Rr 


Sm 


P(X S + Xr) 


Normalizando a Eq. (15.59) em relação à Eq. (15.58), obtém-se 


T r 


Tmb p 


(15.58) 


(15.59) 


(15.60) 


(15.61) 


Tm P — Tmb 


(15.62) 
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Figura 15.9 

Características de 
torque com 
controle de 
freqüência. 


Assim, a partir das Eqs. (15.61) e (15.62), pode-se concluir que o torque máximo é 
inversamente proporcional ao quadrado da freqüência e T m \ 3 2 permanece constante, 
similar ao comportamento das máquinas CC em série. Nesse tipo de controle, diz-se que 
a máquina opera no modo enfraquecimento de campo. Para (3 > 1, a máquina é operada à 
tensão terminal constante e o fluxo é reduzido, limitando dessa maneira a sua capaci¬ 
dade de torque. Para 1 < (3 < 1,5, a relação entre T m e p pode ser considerada aproxi¬ 
madamente linear. Para P < 1, a máquina é normalmente operada a fluxo constante, 
reduzindo-se a tensão terminal V a juntamente com a freqüência de tal forma que o fluxo 
permaneça constante. 

Exemplo 15.5 

Uma máquina de indução trifásica de 11,2 kW, 1750 rpm, 460 V, 60 Hz e quatro pólos, conectada 
em estrela, tem os seguintes parâmetros: R s = 0, R r = 0,38 Q, X s = 1,14 Q, X r = 1,71 Q e 
X m = 33,2 £1 A máquina é controlada variando-se a freqüência de alimentação. Se o torque de 
ruptura for de 35 N • m, calcular (a) a freqüência de alimentação e (b) a velocidade (ü m ao torque 
máximo. 


Solução: 1/, = 14 = 460/V3 =258,58 V, cof, = 2n x 60 = 377 rad/s, p = 4, P„ = 11200 W, 
Tmb x 175071/30 = 11200, T mb = 61,11 N ■ m e T,„ = 35 N ■ m. 

(a) A partir da Eq. (15.62), 



(0 S = $(£>b = 1,321 x 377 = 498,01 rad/s 
A partir da Eq. (15.1), a freqüência da alimentação e 

4 x 498 01 

(0 =-—----- = 996 rad/s ou 158,51 Hz 
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(b) A partir da Eq. (15.60), o escorregamento para o torque máximo é 


Sm 


Rr/(J 0,38/1,321 
X s + X r “ 1,14 + 1,71 


= 0,101 


c úm = 498,01 x (1 - 0,101) = 447,711 rad/s ou 4275 rpm 


15.2.5 Controle da Tensão e da Freqüência 

Se a relação entre a tensão e a freqüência for mantida constante, o fluxo na Eq. (15.31) 
permanecerá constante. A Eq. (15.59) indica que o torque máximo, que é independente 
da freqüência, pode ser mantido aproximadamente constante. Entretanto, em baixa 
freqüência, o fluxo do entreferro é reduzido devido à queda na impedância do e st ator, 
tendo a tensão de ser aumentada para manter o nível de torque. Esse tipo de controle é 
conhecido como controle tensão/freqüência (do inglês volts/hertz control). 

Se co s = pcofr, e a relação tensão/freqüência for mantida constante, então 

V a 

— = d (15.63) 

G) s 


A relação d, determinada a partir da tensão terminal nominal V s e da velocidade-base 
CDfr, é dada por 



m 


(15.64) 


A substituição de V a a partir da Eq. (15.56) na Eq. (15.57) dá o torque T^,eo escorrega¬ 
mento para o torque máximo é 


Sm — 


_ Rr _ 

[R s 2 + |J 2 (X S + Xr) 2 ] 1/2 


(15.65) 


As curvas características típicas torque-velocidade são mostradas na Figura 
15.10. À medida que a freqüência é reduzida, p diminui e o escorregamento para o torque 
máximo aumenta. Para uma dada demanda de torque, a velocidade pode ser controlada 
de acordo com a Eq. (15.64), variando-se a freqüência. Portanto, variando-se tanto a 
tensão quanto a freqüência, o torque e a velocidade podem ser controlados. O torque 
normalmente é mantido constante, enquanto a velocidade é variada. A tensão à freqüên¬ 
cia variável pode ser obtida a partir de inversores trifásicos ou cicloconversores. Os 
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cicloconversores são utilizados em aplicações de potência muito elevada (por exemplo, 
locomotivas e moinhos de cimento), nos quais a exigência de freqüência é de metade ou 
um terço da freqüência da rede. 



Velocidade, co m 

P 


Figura 15.10 

Curvas 
características 
torque-velocidade 
para o controle 
tensão/freqüência. 


Três arranjos possíveis de circuitos para a obtenção de tensão e freqüência 
variáveis são mostrados na Figura 15.11. Na Figura 15.11a, a tensão CC permanece 
constante e a técnica PWM é aplicada para variar tanto a tensão quanto a freqüência do 
inversor. Devido ao retificador com diodos, não é possível a regeneração e o inversor 
geraria harmônicos na alimentação CA. Na Figura 15.11b, o chopper varia a tensão CC 
para o inversor e este controla a freqüência. Devido ao chopper , a injeção de harmônicos 
na alimentação CA é reduzida. Na Figura 15.11c, a tensão CC é variada pelo conversor 
dual e a freqüência é controlada pelo inversor. O arranjo permite regeneração; entre¬ 
tanto, o fator de potência de entrada do conversor é baixo, especialmente quando o 
ângulo de disparo é alto. 


Exemplo 15.6 


Uma máquina de indução trifásica de 11,2 kW, 1750 rpm, 460 V, 60 Hz, quatro pólos e conectada 
em estrela tem os seguintes parâmetros: R s = 0,66 £1, R r = 0,38 H, X s = 1,14Q, X r = 1,710 e 
X m = 33,2 0. A máquina é controlada variando-se tanto a tensão quanto a freqüência. A relação 
tensão/freqüência, que corresponde à tensão e freqüência nominais, é mantida constante, (a) 
Calcular o torque máximo T m e a velocidade correspondente (ú m para 60-Hz e 30 Hz. (b) Repetir a 
letra (a) para o caso em que R s é desprezível. 

Solução: p = 4, V a = V s = 460/^3 = 265,58 V, co = 2n x 60 = 377 rad/s e a partir da 
Eq. (15.1), cob = 2 x 377/4 - 188,5 rad/s. A partir da Eq. (15.63), d = 265,58/188,5 =1,409. 

(a) A 60 Hz, (0b = co s = 188,5 rad/s, p = leV a = da) s = 1,409 x 188,5 = 265,58 V. A partir da 
Eq. (15.65), 

^ - 0 pQQ 

[0,66 2 + (1,14 + l,7iri 1/2 

co m = 188,5 x (1 - 0,1299) = 164,01 rad/s ou 1566 rpm 
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Figura 15.11 

Acionamentos de 
máquina de 
indução com 
fonte de tensão. 



(a) Acionamento com tensão CC fixa e inversor PWM 


Alimentação Chopper 




Conversor dual 

(c) Tensão CC fornecida por conversor dual e inversor 


A partir da Eq. (15.21), o torque máximo é 

T m = -3_x_265,58 = i56,55Nm 

2 x 188,5 x [0,66 + V0,66 2 + (1,14 + 1,71)~] 

A 30 Hz, Ws = 2 x 2 x rt30/4 = 94,25 rad/s, (3 = 30/60 = 0,5 e V a = da s = 1,409 x 
94,25 = 132,79 V. A partir da Eq. (15.65), o escorregamento para o torque máximo é 


Sm — 


_038__ _ 

[0,66 2 + 0,5 2 x (1,14 + 1,71) 2 ] 172 


0,242 


co m = 94,25 x (1 - 0242) = 71,44 rad/s ou 682 rpm 

3 x 132,79 2 __ 

Tm — I -s ^ — 125,82 N ■ m 

2 x 94,25 x [066 + V 0,66 2 + 0,5 2 x (1,14 + 1,71) ] 


(b) A 60 Hz, m = CDs = 188,5 rad/s e V a = 265,58 V. A partir da Eq. (15.60), 


Sm — 


0,38 


= 0,1333 


1,14 + 1,71 

to m = 188,5 x (1 - 0,1333) = 163,36 rad/s ou 1560 rpm 
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A partir da Eq. (15.59), o torque máximo é T m = 196,94 N ■ m. 

A 30 Hz, C0s = 94,25 rad/s, [3 = 0,5 e V a = 132,79 V. A partir da Eq. (15.60), 

0,38/0,5 

Sl " = 1,14 + 1,71 = °' 2666 

C0m = 94,25 x (1 - 0,2666) = 69,11 rad/s ou 660 rpm 


A partir da Eq. (15.59), o torque máximo é T m = 196,94 N • m. 

Nota: Desprezar R s pode significar a introdução de um erro significativo na estimativa 
de torque, especialmente em baixa freqüência. 


15.2,6 Controle da Corrente 

O torque das máquinas de indução pode ser controlado variando-se a corrente do rotor. 
É variada a corrente de entrada, que é prontamente acessível, em vez de a corrente do 
rotor. Para uma corrente de entrada fixa, a corrente do rotor depende dos valores 
relativos das impedâncias de magnetização e do circuito do rotor. A partir da Figura 15.2, 
a corrente do rotor pode ser encontrada como 


h 


jXmli 


R s + R r /s + j(X m + X$ + X r ) 


= h / Ql 


A partir das Eqs. (15.9) e (15.12a), o torque desenvolvido é 

x2 


T d = 


3 Rr C XmliT 


S(ú s [(R s + Rr/s) + (X m + X s + X r ) ] 


e o torque de partida em s = 1 é 


3 R r (Xm li ) 2 

J' _ ----- í - - 

CO s[(Rs + Rr ) 2 + (Xm + X s + X r ) 2 ] 
O escorregamento para o torque máximo é 


(15.66) 


(15.67) 


(15.68) 


Sm — i 


_ r l ___ 

[Xs 2 + (Xm + Xs + Xr) 2 ] 172 


(15.69) 
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Em uma situação real, como mostrado na Figura 15.1b e c, a corrente do estator através 
de R s e X s será constante em Ij. Geralmente X m é muito maior que X s e R s , os quais 
podem ser desprezados para a maioria das aplicações. Desprezando-se os valores de R s 
e X s , a Eq. (15.69) torna-se 


Sm — i 


Rr 

Xm + X r 


(15.70) 


eas = s mr a Eq. (15.67) dá o torque máximo como 


T 


m 


_ 3X| 

2ü) s (Xm -f- Xs) 




2 (Lm + Lr) 



(15.71) 


Pode-se notar, a partir da Eq. (15.71), que o torque máximo depende do qua¬ 
drado da corrente e é aproximadamente independente da freqüência. As curvas carac¬ 
terísticas torque-velocidade típicas são mostradas na Figura 15.12. Como X m é grande, 
quando comparado a X s e X r , o torque de partida é baixo. À medida que a velocidade 
aumenta (ou o escorregamento diminui), a tensão do estator cresce e o torque aumenta. 
A corrente de partida é baixa devido aos baixos valores de fluxo (pois l m é pequena e 
X m é grande) e corrente do rotor, comparados aos seus valores nominais. O torque 
aumenta com a velocidade devido ao aumento no fluxo. Um aumento ainda maior na 
velocidade, na direção da inclinação positiva das curvas características, aumenta a ten¬ 
são terminal além do valor nominal. O fluxo e a corrente de magnetização também são 
aumentados, levando, dessa forma, à saturação. O torque pode ser controlado pela 
corrente do estator e escorregamento. Para manter o fluxo no entreferro constante e 
evitar a saturação devido à tensão elevada, a máquina normalmente é operada na 
inclinação negativa da curva característica torque-velocidade, no controle de tensão. A 
inclinação negativa está na região instável e a máquina tem de ser operada com controle 
em malha fechada. A um baixo escorregamento, a tensão terminal poderia ser excessiva 
e o fluxo saturaria. Devido à saturação, o torque máximo seria menor que o mostrado na 
Figura 15.12. 


Figura 15.12 

Curvas 
características 
torque-velocidade 
para o controle da 
corrente. 



s 


0 


CO 
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A corrente constante pode ser fornecida através de inversores trifásicos do tipo 
fonte de corrente. Um in ver sor alimentado por corrente tem as vantagens de controle das 
correntes de falta e de a corrente ser menos sensível às variações dos parâmetros da 
máquina. Entretanto, ele gera harmônicos e pulsação de torque. Na Figura 15.13 são 
mostradas duas possíveis configurações de acionamentos com inversores alimentados 
por corrente. Na Figura 15.13a, o indutor age como uma fonte de corrente controlada 
pelo retificador controlado. O fator de potência de entrada desse arranjo é muito baixo. 
Na Figura 15.13b, o chopper controla a fonte de corrente e o fator de potência de entrada 
é maior. 

Exemplo 15.7 

Uma máquina de indução trifásica de 11,2 kW, 1750 rpm, 460 V, 60 Hz, quatro pólos e conectada 
em estrela tem os seguintes parâmetros: R s = 0,66 O, R r = 0,38 O, X s = 1,14 O, X r = 1,71 O e 
X m = 33,2 O. As perdas a vazio são desprezíveis. A máquina é controlada por um inversor do tipo 
fonte de corrente e a corrente de entrada é mantida constante a 20 A. Se a freqüência for 40 Hz e o 
torque desenvolvido for 55 N • m, determinar (a) o torque máximo T m e o escorregamento para o 
torque máximo T m ; (b) o escorregamento s; (c) a velocidade do rotor co m ; (d) a tensão terminal por 
fase V a ; e (e) o fator de potência PF m . 



(a) inversor do tipo fonte de corrente alimentado por retificador controlado 


Figura 15.13 

Acionamento de 
máquina de 
indução do tipo 
fonte de corrente 



Solução: Va (nominal) = 460A Í 3‘ = 265,58 V, 7/ = 20 A, Tl = Td = 55 N • m e p = 4. A 
40 Hz, co = 2 tc x 40 = 251,33 rad/s, co s = 2 x 251,33/4 = 125,66 rad/s, R s = 0,66O, 
R r = 0,38 0, Xs = 1,14 x 40/60 = 0,760, X r = 1,71 x 40/60= 1,14 O e X m = 33,2 x 40/60 = 22,13 O. 


(a) A partir da Eq. (15.69), 


_ 0,38 _ 

[0,66 2 + (22,13 + 0,78 + 1,14) 2 ] 1/2 


= 0,0158 


Sm — 









676 


Eletrônica de Potência - Circuitos , Dispositivos e Aplicações Cap. 15 


A partir da Eq. (15.67), T m = 94,68 N • m. 
(b) A partir da Eq. (15.67), 


T d = 55 


_ 3(R r /s)(22,13 x 20) 2 __ 

125,66 x [(0,66 + R r /s) 2 + (22,13 + 0,76 + 1,14) 2 ] 


que dá ( R r /s ) 2 - 83,74 (R r /s) + 578,04 = 0, e resolvendo para R r /s, obtém-se 


Rs 

— = 76,144 ou 
s 


7,581 


es - 0,00499ou 0,0501. Como a máquina normalmente é operada com um escorregamento grande 
na inclinação negativa da curva característica torque-velocidade, 

s = 0,0501 

(c) co m = 125,656 x (1 - 0,0501) = 119,36 rad/s ou 1140 rpm. 

(d) A partir da Figura 15.2, a impedância de entrada pode ser obtida como 


z ; = Ri + jXi = (Ri 2 + Xi 2 ) ,/2 /e m = Zi [%n 


onde 


Xm(Rs + Rr/s) 

(Rs + Rr/s ) 2 + (X m + X s + X r ) 2 
= 6,26 Q 


__ X m [(Rs ^Rr^sf + (Xs + Xr)(Xm + X s + X r )] 
(Rs + Rr/Sf + (Xm + Xs + Xrf 

- 3,899 n 


(15.72) 


(15.73) 


e 


0m = tan 


Xf 

Ri 


= 31,9° 

Zi = (6,26 2 + 3.899 2 ) 172 = 7,38 íi 


(15.74) 
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V a - Zih = 7,38 x 20 = 147,6 V 
(e) PF m = cos (31,9°) - 0,849 (indutivo). 

Nota: Se o torque máximo for calculado a partir da Eq. (15.71), T m = 100,49 e V a (em 
s - Sm) será 313 V. Para uma freqüência de alimentação de 90 Hz, ao se refazerem os cálculos 
obtêm-se oo* = 282,74 rad/s, X s = 1,71 Cl, X r = 2,565 a X m = 49,8 0, s m = 0,00726, 
Tm = 96,1 N ■ m, s = 0,0225, V a - 316 V e V a (em s = s m ) = 699,6 V. É evidente que, a uma fre¬ 
qüência elevada e baixo escorregamento, a tensão terminal excederia ao valor nominal e saturaria 
o fluxo do entreferro. 


15.2,7 Controle de Tensão, Freqüência e Corrente 

As curvas características torque-velocidade das máquinas de indução dependem do tipo 
de controle. Pode ser necessário variar a tensão, freqüência e corrente para se obterem os 
requisitos de torque-velocidade, como mostrado na Figura 15.14, onde há três regiões de 
operação. Na primeira região, a velocidade pode ser variada através do controle da 
tensão (ou corrente), a um torque constante. Na segunda região, a máquina é operada à 
corrente constante e o escorregamento é variado. Na terceira região, a velocidade é 
controlada pela freqüência a uma corrente reduzida de estator. 


Tensão do estator, V 



Figura 15.14 

Variáveis 
controladas em 
função da 
freqüência. 


As variações de torque e potência para uma dada corrente de estator e freqüên¬ 
cia abaixo da nominal são mostradas pelos pontos na Figura 15.15. Para (3 < 1, a má¬ 
quina opera a um fluxo constante. Para (3 > 1, a máquina é operada através do controle 
da freqüência, mas a uma tensão constante. Portanto, o fluxo diminui na relação inversa 
por unidade de freqüência e a máquina opera no modo de enfraquecimento de campo. 

Quando da operação como motor, uma diminuição na referência de velocidade 
diminui a freqüência da alimentação. Isso muda a operação para o modo frenagem 
regenerativa. O acionamento desacelera sob a influência dos torques frenante e da carga. 
Para velocidades abaixo do valor nominal go&, a tensão e a freqüência são reduzidas com 
a velocidade para manter a relação V/f desejada ou o fluxo constante e manter a 
operação nas curvas de torque-velocidade com uma inclinação negativa, limitando a 
velocidade do escorregamento. Para velocidades acima da nominal (fy ; , apenas a freqüên- 
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cia é reduzida com a velocidade para manter a operação na parte das curvas de torque- 
velocidade com uma inclinação negativa. Quando estiver próxima da velocidade deseja¬ 
da, a operação vai para o modo motor e o acionamento acomoda-se na velocidade 
desejada. 


Figura 15.15 

Curvas 
características 
torque-velocidade 
para o controle 
com freqüência 
variável. 



Quando da operação como motor, um aumento na referência de velocidade 
aumenta a freqüência de alimentação. O torque da máquina excede ao torque de carga e 
esta desacelera. A operação é mantida na parte das curvas torque-velocidade com incli¬ 
nação negativa limitando-se à velocidade do escorregamento. Finalmente, o acionamen¬ 
to acomoda-se na velocidade desejada. 



Um controle em malha fechada normalmente é requerido a fim de satisfazer as especi¬ 
ficações de performance em regimes permanente e transitório de acionamentos CA. A 
estratégia de controle pode ser implementada através do (1) controle escalar , em que as 
variáveis controladas são grandezas CC e somente suas amplitudes são controladas; (2) 
controle vetorial , em que tanto as amplitudes quanto a fase das variáveis são controladas; 
ou (3) controle adaptativo, no qual os parâmetros do controlador são continuamente 
variados para se adaptarem às variações das variáveis de saída. 
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O modelo dinâmico das máquinas de indução difere significativamente daque¬ 
le da Figura 15.1 e é mais complexo que o das máquinas CC. O cálculo dos parâmetros 
da malha de realimentação requer análise e simulação completas de todo o acionamento. 
O controle e o modelamento dos acionamentos CA estão além do escopo deste livro; e 
somente algumas técnicas de realimentação escalar básicas são discutidas nesta seção. 

Um sistema de controle geralmente é caracterizado pela hierarquia das malhas 
de controle, na qual a malha mais externa controla as internas. As malhas internas são 
projetadas para operar progressivamente mais rápido. As malhas em geral são projeta¬ 
das para ter excursão da referência limitada. A Figura 15.16a mostra um arranjo do 
controle da tensão do estator das máquinas de indução através de controladores de 
tensão CA a uma freqüência fixa. O controlador de velocidade K\ processa o erro de 
velocidade e gera a corrente de referência / S ( re f>; K 2 é o controlador de corrente; K 3 gera o 
ângulo de disparo do conversor tiristorizado e a malha interna de limite de corrente 
ajusta indiretamente o limite de torque. O limitador de corrente, em vez de um grampea¬ 
dor de corrente, tem a vantagem de realimentar a corrente de curto-circuito em caso de 
falta. O controlador de velocidade Ki pode ser simples, do tipo proporcional, proporcio¬ 
nal-integral ou um compensador de avanço-atraso (do inglês lead-lag). Esse tipo de 
controle é caracterizado pela baixa performance dinâmica e estática e geralmente é 
utilizado em acionamentos de ventiladores, bombas e sopradores. Um regulador (ou 
controlador) CA de 187 kW, trifásico, para uma trefiladeira é mostrado na Figura 15.17, 
onde a parte eletrônica de controle é montada no painel lateral. 

O arranjo na Figura 15.16a pode ser estendido para um controle tensão/fre¬ 
qüência com a adição de um retificador controlado e uma malha de controle de tensão 
CC, como mostrado na Figura 15.16b. Após o limitador de corrente, o mesmo sinal gera 
a freqüência do inversor e fornece a entrada para o controlador de ganho da interligação 
CC, K 3 . Uma pequena tensão V 0 é adicionada à referência de tensão CC para compensar 
a queda de tensão do estator em baixas freqüências. A tensão CC V c { age como referência 
para o controle de tensão do retificador controlado. No caso do inversor PWM, não há 
necessidade do retificador controlado e o sinal V& controla a tensão do inversor direta¬ 
mente, variando o índice de modulação. Para a monitoração da corrente, requer-se um 
sensor, que introduz um atraso na resposta do sistema. Na Figura 15.18, são mostrados 
15 cubíbulos com inversores de comutação forçada que controlam os ventiladores de 
resfriamento das peneiras de um moinho de cimento, onde cada unidade está especi¬ 
ficada para 100 kW. 
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Figura 15.16 

Controle em 
malha fechada 
da máquina de 
indução. 
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Figura 15.17 

Regulador de tensão CA trifásico 
de 187kW (reproduzido sob 
permissão da Brush Electrical 
Machines Ltd., Inglaterra). 



Figura 15.18 

Quinze cubículos com 
inversores de 
comutação forçada 
para um moinho de 
cimento (reproduzido 
sob permissão da 
Brush Electrical 
Machines Ltd., 
Inglaterra). 


Como o torque das máquinas de indução é proporcional à freqüência do escor¬ 
regamento, G) s i = G) s - (ú m = s co s , a freqüência do escorregamento pode ser controlada, 
em vez de a corrente do estator. O erro de velocidade gera a referência da freqüência de 
escorregamento, como mostrado na Figura 15.16c, onde o limite do escorregamento 
ajusta o limite do torque. O gerador de funções, que produz o sinal de referência para o 
controle de tensão em resposta à freqüência co s , é não-linear e também pode levar em 
consideração a compensação da queda V 0 em baixas freqüências. A compensação da 
queda V 0 é mostrada na Figura 15.16c. Para uma variação em degrau na referência de 
velocidade, a máquina acelera e desacelera dentro dos limites de torque para um valor 
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de escorregamento de regime permanente correspondente ao torque de carga. Esse 
arranjo controla o torque indiretamente com a malha de controle da velocidade e não 
requer sensor de corrente. 

Um arranjo simples para o controle de corrente é mostrado na Figura 15.19. O 
erro de velocidade gera o sinal de referência para a corrente na interligação CC. A 
freqüência do escorregamento co s i = co s - co m é fixa. Para uma referência da velocidade 
em degrau, a máquina acelera com uma corrente elevada que é proporcional ao torque. 
Em regime permanente a corrente da máquina é baixa. Entretanto, o fluxo do entreferro 
flutua e, devido à variação do fluxo em diferentes pontos de operação, a performance 
desse acionamento é ruim. 

Um arranjo prático para o controle de corrente, onde o fluxo é mantido constan¬ 
te, é mostrado na Figura 15.20. O erro de velocidade gera a freqüência do escorregamen¬ 
to, que controla a freqüência do inversor e a fonte de corrente da interligação CC. O 
gerador de funções produz a referência de corrente para manter o fluxo do entreferro 
constante, normalmente no valor nominal. 


Figura 15.19 

Controle de 
corrente com 
escorregamento 
constante. 


Alimentação trifásica 



O arranjo da Figura 15.16a para o controle de velocidade com malha interna de 
corrente pode ser aplicado a um acionamento Kramer estático, como mostrado na Figura 
15.21, onde o torque é proporcional à corrente do barramento CC I c (. O erro de velocidade 
gera a referência de corrente para a interligação CC. Um aumento em degrau na veloci¬ 
dade grampeia a corrente no valor máximo e a máquina acelera a um torque constante, 
que corresponde à corrente máxima. Uma diminuição em degrau na velocidade ajusta a 
referência de corrente para zero e a máquina desacelera devido ao torque de carga. Um 
acionamento Kramer estático de 110 kW para ventiladores em fábricas de cimento é 
mostrado na Figura 15.22. 
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Figura 15.20 

Controle de 
corrente com 
operação em 
fluxo constante. 



Alimentação 

trifásica 


Controlador Limitador Circuito 

de de corrente de disparo 
velocidade 


Figura 15.21 

Controle de 
velocidade do 
acionamento 
Kramer estático. 
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Figura 15.22 

Acionamento Krarner 
estático de llOkW 
(reproduzido sob 
permissão da Brush 
Electrical Machines Ltd., 
Inglaterra). 



Os métodos de controle que foram discutidos até aqui fornecem perfor¬ 
mance satisfatória em regime permanente, mas suas respostas dinâmicas são ruins. 
Uma máquina de indução tem características de multivariáveis altamente acopladas 
não-lineares. O controle de campo orientado (do inglês field-oriented control - FOC) desaco- 
pla as duas componentes da corrente do estator: uma que fornece o fluxo do entreferro e 
outra que produz o torque. Ele fornece controle independente do fluxo e do torque e a 
característica do controle é linearizada. As correntes do estator são convertidas em uma 
estrutura rotativa síncrona fictícia de referência alinhada com o vetor-fluxo e transformadas 
de volta para a estrutura do estator antes de realimentar para a máquina. As duas 
componentes são o eixo d, i L j s análogo à corrente da armadura e o eixo q, iq S análogo à 
corrente de campo de uma máquina CC de excitação separada. O vetor enlace de fluxo 
do rotor é alinhado com o eixo d da estrutura de referência. O eixo de rotação para as 
várias grandezas é mostrado na Figura 15.23a. 
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eixo d 



0 S - eixo da fase A do estator 
Ô r - eixo da fase A do rotor 
a-|3 - estrutura de referência fixada no estator 
x-y - estrutura de referência fixada no rotor 
d-q - estrutura de referência 
rotativa síncrona 


_ - x, eixo a r 


a -eixo oc 


(a) Rotação de eixos 


Figura 15.23 

Controle de campo 
orientado da 
máquina de 
indução. 



(b) Controle direto de campo orientado 



Esquema de 
conversor 
controlado 
por corrente 


J2) 

0 Máquina de 
indução 


Sensor de velocidade 


(c) Controle indireto de campo orientado 


Esse tipo de controle pode ser implementado tanto no método direto quanto no 
indireto. No método direto, o vetor-fluxo é calculado a partir das grandezas terminais da 
máquina, como mostrado na Figura 15.23b. O método indireto utiliza a freqüência de 
escorregamento da máquina co s i para calcular o vetor-fluxo desejado, como mostrado na 
Figura 15.23c. Ele é mais simples de se implementar que o método direto e tem sido 
utilizado de maneira crescente no controle de máquina de indução. é o torque 
desejado da máquina, o> r é o enlace de fluxo do rotor, T r éa constante de tempo do rotor 
e L m a indutância mútua. A quantidade de desacoplamento é dependente dos parâme¬ 
tros da máquina, a menos que o fluxo seja medido diretamente. Sem o exato conheci¬ 
mento dos parâmetros da máquina, um desacoplamento ideal não é possível. 
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15.3 ACIONAMENTO DE MÁQUINAS SÍNCRONAS 

As máquinas síncronas têm um enrolamento polifásico no estator, também conhecido 
como armadura, e um enrolamento de campo, que conduz uma corrente CC no rotor. Há 
duas fmms (forças magnetomotrizes) envolvidas: uma devido à corrente do campo e 
outra, à corrente da armadura. A/mm resultante produz o torque. A armadura é idêntica 
ao estator das máquinas de indução, mas não há indução no rotor. Uma máquina 
síncrona é uma máquina de velocidade constante e sempre gira com escorregamento 
zero à velocidade síncrona, que depende da freqüência e do número de pólos, como 
dado pela Eq. (15.1). Uma máquina síncrona pode ser operada com motor ou gerador. O 
fator de potência pode ser controlado variando-se a corrente de campo. Os cicloconver- 
sores e inversores estão ampliando as aplicações das máquinas síncronas nos acionamen¬ 
tos de velocidade variável. As máquinas síncronas podem ser classificadas em seis tipos: 

1. máquinas de rotor cilíndrico; 

2. máquinas de pólos salientes; 

3. motores de relutância; 

4. motores de ímã permanente; 

5. motores de relutância chaveada; 

6. motores sem escovas CC e CA. 



O enrolamento de campo está no rotor, que é cilíndrico, e essas máquinas têm um 
entreferro uniforme. As reatâncias são independentes da posição do rotor. O circuito 
equivalente, por fase, desprezando as perdas a vazio, é mostrado na Figura 15.24a, onde 
R a é a resistência da armadura por fase e X s é a reatãncia síncrona por fase. V/ que é 
dependente da corrente de campo, é conhecida como tensão de excitação ou de campo . 

O fator de potência depende da corrente de campo. As curvas em V, que 
mostram as variações típicas da corrente de armadura em função da corrente de excita¬ 
ção, são mostradas na Figura 15.25. Para a mesma corrente da armadura, o fator de 
potência poderia ser indutivo ou capacitivo, dependendo da corrente de excitação h. 



Cap. 15 Acionamentos CA 


687 



(a) Diagrama do circuito 



(b) Diagrama fasorial 



Se 0 m for o ângulo do fator de potência indutivo da máquina 

dará 


V/ = V a i 0_-Ia(Ra + jX s ) 

= V a J_ 0_ - l a (cos 0 m - j sen 0 m )(X tí + ;X S ) 

Va ~ laXs sen Qm ~ laRa COS 0m — jlaÇ&s cos 0m — sen 0/7i) 


= V/^5 


onde 


6 = tari 


— (laXs COS 0m — Ia Ra sen 0m) 
V# — sen 0m laRa COS 0m 


e 


Vy — [(Va — la Xs Sen 0m “ fflXa COS 0/77) 


Figura 15.24 

Circuito 
equivalente das 
máquinas 
síncronas. 


Figura 15.25 

Curvas típicas 
em V das 
máquinas 
síncronas. 


a Figura 15.24a 


(15.75) 


(15.75a) 

(15.75b) 


(15.76) 
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+ OaXs COS 0m — la Ra sen 0 m ) ] 


O diagrama fasorial da Figura 15.24 dá 
V/ = Vf(co s 5 + ; sen 8) 

- V/ [Va - V f (cos 8 + ; sen S](R« - jX s ) 

la ~ RTCjx s ~ ~ .' " rí + xi 

Aparte real da Eq. (15.79) torna-se 

_ _ Ra(Va - Vf cos 8) - VfXs sen 8 

Ia COS 07?7 = -- - - 0 -- 

Ra + X s 2 


(15.77) 


(15.78) 

(15.79) 


(15.80) 


O fator de potência de entrada pode ser determinado a partir da Eq. (15.80), 


Pi — 3 Vala COS 0w 

3 [ RaiVa ~ VaVl cos 8) - VgVfXs sen, 8] 
Rn + Xs 2 


(15.81) 


A perda no cobre do estator (ou da armadura) é 

Psu = 3IÍR„ (15.82) 

A potência no entreferro, que é a mesma que a potência desenvolvida, é 

Pd = P g = Pi - Psu (15.83) 

Se CD S for a velocidade síncrona, que é a mesma da velocidade do rotor, o torque 
desenvolvido torna-se 


Td = 


Pd 

COs 


(15.84) 


Se a resistência da armadura for desprezível, Td na Eq. (15.84) torna-se 


Td - - 


3 VaVf sen 8 
X s tO s 


(15.85) 
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e a Eq. (15.76) torna-se 


8 = - tan 1 


IflXs COS Bm 

V a - IaX s sen Qm 


(15.86) 


Para a operação como motor, 8 é negativo e o torque na Eq. (15.85) torna-se 
positivo. Em caso de geração, 8 é positivo e a potência (e torque) torna-se negativa. Esse 
ângulo 8 é chamado ângulo de torque. Para tensão e freqüência fixas, o torque depende do 
ângulo e é proporcional à tensão de excitação Vf. Para valores fixos de Vf e 8, o torque 
depende da relação tensão/freqüência, e mantendo-se a mesma constante será obtido 
controle de velocidade a um torque constante. Se V a , Vf e 8 permanecerem fixos, o torque 
diminuirá com a velocidade e a máquina operará no modo de enfraquecimento de 
campo. 

Se 8 = 90°, o torque torna-se máximo e o máximo torque desenvolvido, que é 
chamado torque de perda de sincronismo , será 


Tp — Tm — 


3 VqVf 
X S C0 S 


(15.87) 


Aplotagem do torque desenvolvido, em função do ângulo 8, é mostrada na Figura 15.26. 
Para considerações de estabilidade, a máquina é operada na inclinação positiva da curva 
característica 7>-S e isso limita a faixa do ângulo do torque, - 90° < 8 < 90°. 


Torque, T d 



Figura 15.26 

Torque versus 
ângulo de torque 
em máquinas de 
rotor cilíndrico. 


Exemplo 15.8 

Uma máquina síncrona de rotor cilíndrico, trifásica, de 460 V, 60 Hz, seis pólos e conectada em 
estrela tem uma reatância síncrona de X s = 2,5 Q e resistência da armadura desprezível. O torque 
da carga, que é proporcional ao quadrado da velocidade, é Ti = 398NÍ • m a 1200 rpm. O 
fator de potência é mantido unitário através do controle de campo e a relação tensão/freqüência é 
mantida constante no valor nominal. Se a freqüência do inversor for 36 Hz e a velocidade da 
máquina 720 rpm, calcular (a) a tensão de entrada V a , (b) a corrente da armadura l a , (c) a tensão de 
excitação Vf, (d) o ângulo do torque 8 e (e) o torque de perda de sincronismo T p . 
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Solução: PF= COS em = l,a 0 m = 0, V*( nominal) = ^ = V s 460/V3 = 265,58 V, p = 6, 
0 ) = 2tc x 60 = 377 rad/s, co/ 7 = co s = co w = 2 x 377/6 = 125,67 rad/s ou 1200 rpm e 
d = V b /co h = 265,58/125,67 = 2,1133. Em 720 rpm. 


Tl = 98 x 


720 

1200 


\2 


143,28 N • m 


71 




C0s = CDm = 720 x — = 75,4 rad/s 

OU 


Po = 143,28 x 75,4 = 10803 W 


(a) V a = d (Os = 2,133 x 75,4 = 159,34 V. 

(b) Po = 'iVJa PF = 10803 ou la = 10803/(3 x 159,34) = 22,6 A. 

(c) A partir da Eq. (15.75), 


V/ = 159,34 - 22,6 x (1 + /0)(/2,5) = 169,1 / -19,52“ 


(d) O ângulo do torque, 8 = - 19,52°. 

(e) A partir da Eq. (15.87), 


3 x 159,34 x 169,1 
" 2,5 x 75,4 


= 428,82 N • m 


15.3.2 Máquinas de Pólos Salientes 

A armadura das máquinas de pólos salientes é similar à das máquinas de rotor cilíndrico. 
Entretanto, devido à saliência, o entreferro não é uniforme e o fluxo é dependente da 
posição do rotor. O enrolamento de campo normalmente é feito no corpo dos pólos. A 
corrente da armadura e as reatâncias podem ser transformadas nas componentes dos 
eixos direto e de quadratura. e Iq são as componentes da corrente de armadura nos 
eixos direto (ou d) e de quadratura (ou q), respectivamente. e X q são as reatâncias dos 
eixos d e q, respectivamente. Utilizando a Eq. (15.75), a tensão de excitação torna-se 

Vf=Va~~ jXdíd - jX q í q - R a l a 

Para uma resistência desprezível de armadura, o diagrama fasorial é mostrado na Figura 
15.27. A partir do diagrama fasorial. 


ld = la sen (0 m - 8) 


(15.88) 


Iq = la COS (0 m - 8) 


(15.89) 
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l d X d = V a cos 5 - Vf 


(15.90) 


IqXq = Va sen 8 


(15.91) 



Í X q*q 


Figura 15.27 

Diagrama fasorial 
para as máquinas 
síncronas de 
pólos salientes. 


Substituindo Iq da Eq. (15.89) na Eq. (15.91), obtém-se 

Va sen 8 = Xqla COS (0rn - 5) 

- Xq Iq (cos 8 cos 0 m + sen 6 sen 0 m ) (15.92) 

Dividindo ambos os lados por cos 8 e resolvendo para 8, obtém-se 


8 = — tan 


.1 íflX,! cos 0 


m 


V a - Ia Xq sen 0 


(15.93) 


m 


onde o sinal negativo significa que Vf está atrasado em relação a V a . Se a tensão terminal 
for determinada nos eixos d e q, 


Vad = - Va sen 8 e Vaq = Va cos 8 


A tensão de entrada torna-se 


P — — 3(JdVad + IqVaq) 


3IdV a sen 8 - 3 IqV a cos 8 


(15.94) 


Substituindo I d da Eq. (15.90) e l q da Eq. (15.91) na Eq. (15.94), obtém-se 


„ 3 VaVf 3 vi 

Pd = - —sen o 


Xd 


' XdXn “ 


sen 28 


(15.95) 
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A divisão da Eq. (15.95) pela velocidade dá o torque desenvolvido como 


T d = - 


3 V a Vf 3V a 2 

X d 03 S 20)s 


X d - X , 
XdX q 


q 


sen 28 


(15.96) 


O torque na Eq. (15.96) tem duas componentes. A primeira componente é a mesma que a 
do rotor cilíndrico se Xd for substituída por X s e a segunda componente se deve à 
saliência do rotor. Aplotagem típica de Td em função do ângulo do torque é mostrada na 
Figura 15.28, onde o torque tem um valor máximo em 8 = ± 8 m . Para a estabilidade, o 
ângulo de torque é limitado na faixa de - 8 m < 8 < 8 m e nessa faixa estável a inclinação 
da curva característica de Tj-5 é maior que a da máquina de rotor cilíndrico. 


Figura 15.28 

Torque versus 
ângulo de torque 
para a máquina 
com rotor de 
pólos salientes. 


Torque, Td 



15.3.3 Motores de Relutância 

As máquinas de relutância são similares às máquinas de pólos salientes, exceto que não 
há enrolamento de campo no rotor. O circuito de armadura, que produz campo magné¬ 
tico rotativo no entreferro, induz um campo no rotor, cuja tendência é se alinhar com o 
campo da armadura. As máquinas de relutância são muito simples e são utilizadas 
em aplicações onde é necessário que um certo número de motores gire em sincronis¬ 
mo. Esses motores têm um baixo fator de potência indutivo, tipicamente na faixa de 
0,65 a 0,75. 

Com Vf = 0, a Eq. (15.96) pode ser aplicada para determinar o torque de 
relutância. 


T d = 


3 Vâ 


2 CDs 


Xd ~ X a 
" XdX q . 


sen 28 


(15.97) 


onde 
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8 = - tan 1 


IaXq COS 0m 

Va — IaXq sen 0m 


O torque de perda de sincronismo para 8 = - 45° é 

3Va Xd - X q 
~ 2o).. XdX q 


(15.98) 


(15.99) 


15.3.4 Motores de ímã Permanente 

Os motores de ímã permanente (do inglês permanent magnet - PM) são similares às 
máquinas de pólos salientes, exceto por não haver enrolamento de campo. O rotor e o 
campo são fornecidos por ímãs permanentes montados no rotor. A tensão de excitação 
não pode ser variada. Para o mesmo tamanho de estrutura, os motores de ímã permanen¬ 
te têm torque de perda de sincronismo maior. As equações para as máquinas de pólos 
salientes podem ser aplicadas aos motores de ímãs permanentes, se a tensão de excitação 
Vf for considerada constante. A eliminação de bobina de campo, alimentação CC e anéis 
reduz as perdas e a complexidade da máquina. Esses motores também são conhecidos 
como motores sem escovas (do inglês brushless motors) e estão sendo cada vez mais aplica¬ 
dos em robôs e máquinas ferramentas. Um motor de ímã permanente (PM) pode ser 
alimentado por corrente de forma de onda tanto retangular quanto senoidal. Os motores 
alimentados por corrente com forma de onda retangular, que têm enrolamentos concen¬ 
trados no estator, induzindo uma tensão quadrada ou trapezoidal, são normalmente 
utilizados em acionamentos de baixa potência. Os motores alimentados por corrente 
com forma de onda senoidal, que têm enrolamentos distribuídos no estator, fornecem 
torque mais suave e em geral são utilizados em acionamentos de potência elevada. 

Exemplo 15.9 

Um motor de relutância trifásico de quatro pólos, 230 V e 60 Hz conectado em estrela tem 
Xd = 22,5Q, e Xq ~ 3,5 Q. A resistência da armadura é desprezível. O torque de carga é 
Ti = 12,5 N • m. A relação tensãc/freqüênciaé mantida constante no valor nominal. Se a fre- 
qüência de alimentação for 60Hz, determinar (a) o ângulo de torque 8, (b) a corrente de fase 
I a e (c) o fator de potência de entrada PR 

Solução: Ti = 12,5 N • m, (nominal) = Vb = 230/V3 = 132,79 V, p = 4, cd = 2tc x 60 - 
377 raAs, ío = 2 x 377/4 = 188,5 rad/s ou 1800 rpm e V a = 132,79 V. 

(a) CD S = 188,5 rad/s. A partir da Eq. (15.97), 

12,5 x 2 x 188,5 x 22,5 x 3,5 

sen 28 = -- x -~ 

3 x 132,79 2 x (22,5 - 3,5) 


e8 = 


10,84°. 
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(b) Po - 12,5 x 188,5 = 2356 W. A partir da Eq. (15.98), 


tan (10,84°) 


3,51,3 COS 

132,79 - 3 ,51 a sen 0 m 


e Po = 2356 = 3 x 132,791^ cos0 w . A partir dessas duas equações, I a e 0 m podem ser deter¬ 
minados através de um método iterativo de solução, que dá I a — 9,2 A e 0 m - 49,98°. 

(c) PF = cos (49,98°) = 0,643. 


15.3.5 Motores de Relutância Chaveada 

Um motor de relutância chaveada (do inglês switched reluctance motor - SRM) é um motor 
de passo de relutância variável. Uma vista da seção transversal é mostrada na Figura 
15.29a. São mostradas três fases (cj = 3) com seis dentes, N s = 6, e quatro dentes do rotor, 
N r = 4. N r é relacionado a N s e q por N r = N s ± N s /q. Cada enrolamento de fase é 


Figura 15.29 

Motor de 

relutância 

chaveada. 




colocado em dois dentes diametralmente opostos. Se a fase A for excitada por uma 
corrente de fase i a/ um torque será desenvolvido e levará um par de pólos do rotor a ficar 
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magneticamente alinhado com os pólos da fase A. Se as fases subseqüentes B e C fossem 
excitadas em seqüência, mais uma rotação aconteceria. A velocidade da máquina pode 
ser variada excitando-se em seqüência as fases A, B e C. Um circuito comumente utiliza¬ 
do para acionar um SRM é mostrado na Figura 15.29b. É utilizado um sensor de posição 
absoluta para controlar diretamente os ângulos da excitação do estator em relação à 
posição do rotor. Um controle de posição com realimentação é utilizado para a geração 
dos sinais de comando. Se o chaveamento acontecer a uma posição fixa do rotor em 
relação a seus pólos, o SRM exibe as características de um motor CC em série. Variando- 
se a posição do rotor, pode ser obtida uma faixa das características de operação. 


15.3.6 Controle em Malha Fechada de Máquinas Síncronas 

As curvas características típicas de torque, corrente e tensão de excitação em função da 
relação de freqüência (3 são mostradas na Figura 15.30. Há duas regiões de operação: 
torque constante e potência constante. Na região de torque constante, a relação ten¬ 
são / freqüência é mantida constante e na região de potência constante, o torque diminui 
com a freqüência. As curvas características de torque-velocidade para as diferentes 
freqüências são mostradas na Figura 15.30b. Similar às máquinas de indução, a veloci¬ 
dade das máquinas síncronas pode ser controlada variando-se a tensão, a freqüência e a 
corrente. Há várias configurações de controle em malha fechada para as máquinas 
síncronas. Um arranjo básico para o controle de tensão/freqüência constante é mostrado 
na Figura 15.31, onde o erro de velocidade gera as referências de freqüência e tensão para 
o inversor PWM. Como a velocidade das máquinas síncronas depende somente da 
freqüência de alimentação, elas são empregadas em acionamentos multimotor para o 
tracionamento preciso (em sincronismo) das máquinas, como em fábricas de bobinamen- 
to de fibras, bobinamento de papel, indústria têxtil e máquinas ferramentas. Um sistema 
de partida suave de 3,3 kW para acionamento de compressores com máquinas síncronas 
é mostrado na Figura 15.32, onde duas pontes trifásicas são conectadas em série para dar 
a operação em 12 pulsos. O cubículo de controle para o acionamento da Figura 15.32 é 
mostrado na Figura 15.33. 


15.3.7 Acionamentos de Motores CC e CA sem Escovas 

Acionamentos sem escovas são basicamente acionamentos de máquinas síncronas no 
modo de autocontrole. A freqüência de alimentação da armadura é variada na proporção 
da variação da velocidade do rotor de tal maneira que o campo da armadura sempre se 
mova na mesma velocidade que a do rotor. O autocontrole assegura que para todos os 
pontos de operação os campos da armadura e do rotor se movam exatamente à mesma 
velocidade. Isso evita que a máquina saia do passo (perca o sincronismo) levando a 
oscilações e instabilidade devidas a uma variação em degrau no torque ou na freqüência. 
O sincronismo correto das velocidades normalmente é realizado com um sensor de 
posição do rotor. O fator de potência pode ser mantido unitário variando-se a corrente de 
campo. Os diagramas em blocos de uma máquina síncrona autocontrolada, alimentada a 
partir de um inversor trifásico ou de um cicloconversor, são mostrados na Figura 15.34. 
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Figura 15.30 

Características 
torque-velocidade 
das máquinas 
síncronas. 


Potência 



(a) Controle da relação de freqüência 


Torque 


—T_ 


Torque de perda de sincronismo 


Velocidade, w n 


P = 




-f aumentando 


(b) Controle de freqüência 


Figura 15.31 
Controle 

tensão/freqüência 
das máquinas 
síncronas. 


Alimentação trifásica 



Controlador 


Figura 15.32 

Acionamento de máquina 
síncrona para compressor de 
3,3MW (reproduzido sob 
permissão da Brush Electrical 
Machines Ltd., Inglaterra). 
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Para um acionamento alimentado por inversor como mostrado na Figura 
15.34a, a fonte de entrada é CC. Dependendo do tipo de inversor, a fonte CC poderia ser 
uma fonte de corrente, uma corrente constante ou uma fonte de tensão controlável. A 
freqüência do inversor é variada na proporção da velocidade, de tal maneira que as 
ondas de fmm da armadura e do rotor girem à mesma velocidade, produzindo, dessa 
forma, um torque estável em todas as velocidades, como em uma máquina CC. Aposição 
do rotor e o inversor realizam a mesma função que as escovas e o comutador em uma 
máquina CC. Devido à semelhança na operação com uma máquina CC, uma máquina 
síncrona autocontrolada, alimentada por inversor, é conhecida como motor CC sem comu¬ 
tador . Se a máquina síncrona for um motor de ímã permanente, um motor de relutância 
ou um motor de campo bobinado com uma excitação sem escovas, ela é conhecida como 
motor CC sem escovas ou sem comutador . A conexão do campo em série com a alimentação 
CC dá as características de uma máquina CC em série. Os motores CC sem escovas 
oferecem as características das máquinas CC e não têm as limitações de manutenção 
freqüente e a incapacidade de operar em ambientes explosivos. Eles estão encontrando 
aplicações crescentes em servoacionamentos. 



Figura 15.33 

Cubículo de controle para o acionamento de 
máquina da Figura 15.32 (reproduzido sob 
permissão da Brush Electrical Machines Ltd., 
Inglaterra). 
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Se a máquina síncrona for alimentada a partir de uma fonte de tensão CA, como 
mostrado na Figura 15.34b, ela será chamada motor CA sem comutador ou sem escovas. Esses 
motores CA são utilizados para aplicações de potência elevada (na faixa de megawatts), tais 
como compressores, sopradores, ventiladores, correias transportadoras, bobinamento de 
chapas de aço, controle do leme de grandes navios e fábricas de cimento. O autocontrole 
também é utilizado para a partida de grandes máquinas síncronas em turbinas a gás e 
usinas de bombeamento. 


Figura 15.34 

Máquinas 
síncronas 
autocontrol adas. 



(a) Motor CC sem escovas 



(b) Motor CA sem escovas 
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RESUMO 

Apesar de os acionamentos CA requererem técnicas avançadas de controle da tensão, 
freqüência e corrente, eles têm vantagens sobre os acionamentos CC. A tensão e a 
freqüência podem ser controladas através de inversores do tipo fonte de tensão; a 
corrente e a freqüência podem ser controladas através de inversores do tipo fonte de 
corrente. Os esquemas de recuperação da potência do escorregamento utilizam retifica- 
dores controlados para recuperar a potência do escorregamento das máquinas de indu¬ 
ção. O método mais comum de controle em malha fechada das máquinas de indução é o 
tensão/freqüência, fluxo ou controle do escorregamento. Tanto as máquinas de rotor 
gaiola quanto as de rotor bobinado são utilizadas em acionamentos de velocidade 
variável. Um inversor do tipo fonte de tensão pode alimentar um certo número de 
máquinas conectadas em paralelo, enquanto um inversor do tipo fonte de corrente pode 
alimentar somente uma máquina. 

As máquinas síncronas são máquinas de velocidade constante e suas veloci¬ 
dades podem ser controladas pela tensão, freqüência e / ou corrente. Existem seis tipos de 
máquinas (ou motores) síncronas(os): rotor cilíndrico, pólos salientes, relutância, ímã 
permanente, relutância chaveada e motores CA e CC sem escovas. Há uma vasta litera¬ 
tura sobre os acionamentos CA; portanto, apenas os fundamentos foram cobertos neste 
capítulo. 
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QUESTÕES DE REVISÃO 

15.1 Quais são os tipos de máquinas de indução? 

15.2 O que é uma velocidade síncrona? 

15.3 O que é o escorregamento das máquinas de indução? 

15.4 O que é a freqüência do escorregamento das máquinas de indução? 

15.5 O que é o escorregamento na partida das máquinas de indução? 
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15.6 O que são as curvas características torque-velocidade das máquinas de indução? 

15.7 Quais são os vários meios de se controlar a velocidade das máquinas de indução? 

15.8 Quais são as vantagens do controle tensão/freqüência? 

15.9 O que é a freqüência nominal (base) das máquinas de indução? 

15.10 Quais são as vantagens do controle de corrente? 

15.11 O que é o controle escalar? 

15.12 O que é o controle vetorial? 

15.13 O que é o controle adaptativo? 

15.14 O que é o acionamento Kramer estático? 

15.15 O que é o acionamento Scherbius estático? 

15.16 O que é o modo de enfraquecimento de campo da máquina de indução? 

15.17 Quais são os efeitos do controle de freqüência das máquinas de indução? 

15.18 Quais são as vantagens do controle do fluxo? 

15.19 Quais são os vários tipos de máquinas síncronas? 

15.20 O que é o ângulo de torque das máquinas síncronas? 

15.21 Quais são as diferenças entre as máquinas de pólos salientes e os motores de relutância? 

15.22 Quais são as diferenças entre as máquinas de pólos salientes e os motores ímã permanente? 

15.23 O que é o torque de perda de sincronismo das máquinas síncronas? 

15.24 O que é o torque de partida das máquinas síncronas? 

15.25 O que são as curvas características torque-velocidade das máquinas síncronas? 

15.26 O que são as curvas em V das máquinas síncronas? 

15.27 Quais são as vantagens dos acionamentos alimentados por inversores do tipo fonte de tensão? 

15.28 Quais são as vantagens e desvantagens dos acionamentos com motores de relutância? 

15.29 Quais são as vantagens e desvantagens das máquinas de ímã permanente? 

15.30 O que é um motor de relutância chaveada? 

15.31 O que é o modo de autocontrole das máquinas síncronas? 

15.32 O que é um motor CC sem escovas? 

15.33 O que é um motor CA sem escovas? 
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PROBLEMAS 

15.1 Uma máquina de indução trifásica de 460 V, 60 Hz e oito pólos, conectada em estrela, tem 
R s = 0,08 Q, R r = 0,10, X s = 0,62 0, X r = 0,92 0 e R m = 6,7 O. As perdas a vazio 
P vazio = 300 W. A uma velocidade de 850 rpm, utilizar o circuito equivalente aproximado 
da Figura 15.2 para determinar (a) a velocidade síncrona co s ; (b) o escorregamento s; (c) a 
corrente de entrada h; (d) a potência de entrada Pr, (e) o fator de potência de entrada da 
fonte de alimentação PF S ; (f) a potência no entreferro P s ; (g) a perda no cobre do rotor 
Pru, (h) a perda no cobre do estator P sw ; (i) o torque desenvolvido Td; (j) a eficiência; (k) a 
corrente de partida do rotor l rs e o torque de partida T s ; (1) o escorregamento para o 
torque máximo s m ; (m) o torque máximo desenvolvido na operação como motor T mm ; e (n) 
o torque máximo regenerativo desenvolvido T m r- 

15.2 Repetir o Problema 15.1 se R s for desprezível. 

15.3 Repetir o Problema 15.1 se a máquina tiver dois pólos e os parâmetros forem R s = 1,02 Q, 
R r = 0,35 Q, X s = 0,72 Q, X r = 1,08 ü. e R m = 60 £1 As perdas a vazio P vazio = 70 W e a 
velocidade do rotor é 3450 rpm. 

15.4 Uma máquina de indução trifásica de 460 V, 60 Hz e seis pólos, conectada em estrela, tem 
R s - 0,32 D, R r = 0,18 0, X s - 1,04 0, X r = 1,6 0 e X m = 18,8 0. As perdas a vazio são 
desprezíveis. O torque de carga, que é proporcional ao quadrado da velocidade, é 
180 N • m a 1180 rpm. Se a velocidade da máquina for 950 rpm, determinar (a) a demanda 
de torque da carga Tu, (b) a corrente do rotor I r ; (c) a tensão de alimentação do estator V a ; 
(d) a corrente de entrada da máquina Ir, (e) a potência de entrada da máquina Pr, (f) o 
escorregamento para a corrente máxima s a ; (g) a corrente máxima do rotor I r (máx); (h) a 
velocidade à máxima corrente do rotor (ú a ; e (i) o torque à máxima corrente T a . 

15.5 Repetir o Problema 15.4 se R s for desprezível. 

15.6 Repetir o Problema 15.4 se a máquina tiver quatro pólos e os parâmetros forem 
R s = 0,25 Q, R r = 0,14 Í2, X s = 0,7 Q, X r = 1,05 0 e X m = 20,6 0. O torque de carga é 
121 N • m a 1765 rpm. A velocidade da máquina é 1525 rpm. 

15.7 Uma máquina de indução trifásica de rotor bobinado de 460 V, 60 Hz e seis pólos, 
conectada em estrela, cuja velocidade é controlada pela potência do escorregamento, 
como mostrado na Figura 15.6a, tem os seguintes parâmetros: R s - 0,11 O, R r = 0,09 fí, 
Xs = 0,4 Ü, X r = 0,6 Ü e X m = 11,6 £1 A relação de espiras dos enrolamentos do rotor para o 
estator é n m = N r /N s = 0,9. A indutância Ld é muito grande e sua corrente Id tem ondulação 
desprezível. Os valores de R s , Rr, X s e X r para o circuito equivalente da Figura 15.2 podem 
ser considerados desprezíveis comparados com a impedância efetiva de Ld . As perdas a 
vazio são de 275 W. O torque de carga, que é proporcional ao quadrado da velocidade, é 
455 N - m a 1175 rpm. (a) Se a máquina tiver de operar com uma velocidade mínima de 
750 rpm, determinar a resistência R. Com esse valor de R, se a velocidade desejada for de 
950 rpm, calcular (b) a corrente do indutor id; (c) o ciclo de trabalho k do chopper; (d) a 
tensão CC Vd) (e) a eficiência; e (f) o fator de potência de entrada PF S , do acionamento. 

15.8 Repetir o Problema 15.7 se a velocidade mínima for 650 rpm. 
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15.9 Repetir o Problema 15.7 se a máquina tiver oito pólos e os parâmetros dela forem 
R s = 0,08 O, R r = 0,1 £2, X s = 0,62 12, X r = 0,92 £2 e R m — 6,7 O. As perdas a vazio são de 
300 W. O torque de carga, que é proporcional à velocidade, é de 604 N • m a 885 rpm. A 
máquina tem de operar a uma velocidade mínima de 650 rpm e a velocidade desejada é 
de 750 rpm. 

15.10 Uma máquina de indução trifásica de rotor bobinado de 460 V, 60 Hz com seis pólos e 
conectada em estrela, cuja velocidade é controlada através de um acionamento Kramer 
estático, como o mostrado na Figura 15.6b, tem: R s = 0,110, R r = 0,09 0, X s = 0,4 0, 
X r = 0,6 0 e X m = 11,60. A relação de espiras dos enrolamentos do rotor para o 
estator é n m = N r /N s = 0,9. A indutância Lj é muito grande e sua corrente ld tem 
conteúdo de ondulação desprezível. Os valores de R s , R r , X s e X r para o circuito 
equivalente da Figura 15.2 podem ser considerados desprezíveis se comparados com a 
impedância efetiva de Ld . As perdas a vazio são de 275 W. A relação de espiras do 
conversor de tensão CA para a tensão de alimentação é n c = N a /Nb = 0,5. Se a máquina 
tiver de operar a uma velocidade de 950 rpm, calcular (a) a corrente do indutor hl, (b) a 
tensão CC Vd, (c) o ângulo de disparo a do conversor, (d) a eficiência e (e) o fator de 
potência de entrada PF S do acionamento. O torque de carga, que é proporcional ao 
quadrado da velocidade, é 455 N • m a 1175 rpm. 

15.11 Repetir o Problema 15.10 para n c = 0,9. 

15.12 Para o Problema 15.10, píotar o fator de potência em função da relação de espiras n c . 

15.13 Uma máquina de indução trifásica de 56 kW, 3560 rpm, 460 V, 60 Hz e dois pólos é 
conectada em estrela e tem os seguintes parâmetros: R s = 0, R r = 0,18 £2, X s = 0,13 £2, 
X r = 0,2 £2 e X m = 11,4 £2. A máquina é controlada variando-se a freqüência de alimenta¬ 
ção. Se o torque de ruptura for de 160 N • m, calcular (a) a freqüência de alimentação e (b) 
a velocidade (ú m no torque máximo. 

15.14 Se R s = 0,07 £2 e a freqüência for mudada de 60 Hz para 40 Hz no Problema 15.13, 
determinar a mudança no torque de ruptura. 

15.15 A máquina do Problema 15.13 é controlada através de uma relação tensão/freqüência 
constante correspondendo à tensão e freqüência nominais. Calcular o torque máximo 
T m e a velocidade correspondente 0 ) m para a freqüência de alimentação de (a) 60 Hz 
e (b) 30 Hz. 

15.16 Repetir o Problema 15.15 se R s for 0,2 £2. 

15.17 Uma máquina de indução trifásica de 40 HP, 880 rpm, 60 Hz e oito pólos, conectada em 
estrela, tem os seguintes parâmetros: R s = 0,19 £2, R r = 0,22 £2, X s = 1,2 £2, X r - 1,8 £2 e 
X m = 13 O. As perdas a vazio são desprezíveis. A máquina é controlada através de um 
inversor do tipo fonte de corrente e a corrente de entrada é mantida constante a 50 A. Se 
a freqüência for de 40 Hz e o torque desenvolvido de 200 N • m, determinar (a) o escorre¬ 
gamento para o torque máximo s m e o torque máximo T m , (b) o escorregamento s, (c) a 
velocidade do rotor co m , (d) a tensão terminal por fase V a e (e) o fator de potência PF m . 

15.18 Repetir o Problema 15.17 se a freqüência for 80 Hz. 
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15.19 Uma máquina síncrona trifásica de rotor cilíndrico de 460 V, 60 Hz e 10 pólos, conectada 
em estrela, tem uma reatância síncrona de X s = 0,8 Q por fase e a resistência da armadura 
é desprezível. O torque de carga, que é proporcional ao quadrado da velocidade, é 
Ti - 1250 N • m a 720 rpm. O fator de potência é mantido a 0,8 indutivo através do 
controle do campo e a relação tensão/freqüênciaé mantida constante no valor nominal. Se 
a freqüênci a do inversor for 45 Hz e a velocidade da máquina for 540 rpm, calcular (a) a 
tensão de entrada V a , (b) a corrente da armadura l a , (c) a tensão de excitação Vj, (d) o 
ângulo de torque 6 e (e) o torque de perda de sincronismo T p . 

15.20 Uma máquina síncrona trifásica de pólos salientes de 230 V, 60 Hz e 40 kW, com oito pólos 
e conectada em estrela, tem Xd = 2,5 Q. e = 0,4. A resistência da armadura é desprezí¬ 
vel. Se a máquina operar com uma potência de entrada de 25 kW a um fator de potência 
capacitivo de 0,86, determinar (a) o ângulo de torque 8, (b) a tensão de excitação Vf e (c) 
o torque Td> 

15.21 Um motor de relutância trifásico de 230 V, 60 Hz e 10 pólos, conectado em estrela, tem 
Xd = 18,5 Qe Xq = 3 £2. A resistência da armadura é desprezível. O torque de carga, que 
é proporcional à velocidade, é Tl = 12,5 N ■ m. A relação tensão/freqüência é mantida 
constante no valor nominal. Se a freqüência de alimentação for 60 Hz, determinar (a) o 
ângulo de torque 8, (b) a corrente de fase I a e (c) o fator de potência de entrada PF m . 
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Proteção de Dispositivos e Circuitos 


16.1 INTRODUÇÃO 

Devido ao processo de recuperação reversa dos dispositivos de potência e ações de 
chaveamento na presença das indutâncias do circuito, ocorrem tensões transitórias nos 
circuitos conversores. Mesmo em circuitos cuidadosamente projetados, as condições de 
faltas (curto-circuitos) podem existir, resultando em um fluxo de corrente excessivo 
através dos dispositivos. O calor produzido pelas perdas em um dispositivo semicondu¬ 
tor pode ser suficiente e efetivamente dissipado para que este possa operar dentro do seu 
limite superior de temperatura. A operação confiável de um conversor requer a certeza 
de que todos os tempos e condições do circuito não excedam às especificações de 
potência dos dispositivos, fornecendo proteção contra sobretensões, sobrecorrentes e 
sobreaquecimento. Na prática, os dispositivos de potência são protegidos de (1) agitação 
térmica por dissipadores de calor, (2) dv/dt e di/dt por circuitos snubbers, (3) transientes 
de recuperação reversa, (4) transientes nos lados da alimentação e da carga e (5) condi¬ 
ções de falta através de fusíveis. 


16.2 RESFRIAMENTO E DISSIPADORES DE CALOR 

Devido às perdas de chaveamento e em estado de condução, é gerado calor dentro do 
dispositivo de potência. Esse calor tem de ser transferido do dispositivo para um resfria¬ 
mento médio para manter a temperatura de operação da junção dentro de uma faixa 
especificada. Apesar da transferência de calor poder ser conseguida através de condu¬ 
ção, convecção ou radiação, o resfriamento por convecção natural ou por ventilação 
forçada é o comumente utilizado em aplicações industriais. 
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O calor tem de fluir do dispositivo para o encapsulamento e então para o 
dissipador de calor no resfriamento médio. Se Pa for a perda de potência média no 
dispositivo, o análogo elétrico de um dispositivo, que é montado em um dissipador 
de calor, é mostrado na Figura 16.1. A temperatura da junção de um dispositivo Tj é 
dada por 


Tj = Pa ( Rjc + Rcs + Rs a) 


(16.1) 


onde Rjc = 
Rcs = 
Rsa = 
Ta = 


resistência térmica da junção para o encapsulamento, °C/W; 
resistência térmica do encapsulamento para o dissipador, °C/W; 
resistência térmica do dissipador para o ambiente, °C/W; 
temperatura ambiente, °C. 


Figura 16.1 

Análogo elétrico 
de uma 

transferência de 
calor. 


U Rjc Rcs 




Rjc e Rcs normalmente são especificadas pelos fabricantes de dispositivos de 
potência. Uma vez que as perdas de potência dos dispositivos Pa são conhecidas, a 
resistência térmica requerida do dissipador pode ser calculada para uma temperatura 
ambiente conhecida, T^. A próxima etapa consiste em escolher um dissipador e seu 
tamanho, o qual daria os requerimentos de resistência térmica. 

Uma ampla variedade de dissipadores de alumínio estudados está disponível 
comercialmente e eles utilizam paletas de resfriamento para aumentar a capacidade de 
transferência de calor. As curvas características de resistência térmica de um dissipador 
típico com resfriamento natural e forçado são mostradas na Figura 16.2, onde a dissipa¬ 
ção de potência em função da elevação da temperatura do dissipador é representada 
para um resfriamento natural. No resfriamento forçado, a resistência térmica diminui 
com a velocidade do ar. Entretanto, acima de uma certa velocidade, a redução na 
resistência térmica não é significativa. Na Figura 16.3 são mostrados dissipadores de 
vários tipos. 
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Figura 16.2 

Curvas 
características 
de resistência 
térmica (cortesia 
da EG&G 
Wakefieid 
Engineering). 



Figura 16.3 

Dissipadores de calor (cortesia da 
EG&G Wakefieid Engineering). 


A área de contato entre o dispositivo e o dissipador é extremamente importante 
para minimizar a resistência térmica entre o encapsulamento e o dissipador. As super¬ 
fícies devem ser chatas, lisas e livres de sujeira, corrosão e oxidações. Normalmente são 
aplicadas pastas de silicone para melhorar a capacidade de transferência de calor e para 
minimizar a formação de óxidos e corrosões. 

O dispositivo deve ser montado adequadamente no dissipador para se obter a 
correta pressão de montagem entre as superfícies de contato. Os procedimentos de 
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instalação adequados são usualmente recomendados pelos fabricantes de dispositivos. 
Em caso de dispositivos do tipo rosca (do inglês stud-mounted devices), torques excessivos na 
montagem podem causar danos mecânicos à pastilha de silício; e a rosca do dispositivo, bem 
como sua porca, não deve ser lubrificada porque a porca aumenta a tensão na rosca. 

O dispositivo pode ser resfriado por trocadores de calor parcialmente preenchi¬ 
dos com líquido de baixa pressão de vapor. O dispositivo é montado em um lado do 
trocador de calor e um mecanismo de condensação (ou dissipador) é montado no outro 
lado, como mostrado na Figura 16.4. O calor produzido pelo dispositivo vaporiza o 
líquido, e o vapor então flui para o lado da condensação, onde se condensa, retornando na 
forma líquida para a fonte de calor. O dispositivo pode estar a uma certa distância do 
dissipador. 


Figura 16.4 

Trocadores de 
calor. 



- Paletas de resfriamento 


Em aplicações de potência elevada, os dispositivos são mais efetivamente res¬ 
friados por líquidos, normalmente óleo ou água. O resfriamento com água é muito 
eficiente e aproximadamente três vezes mais eficaz que o resfriamento com óleo. Entre¬ 
tanto, é necessário utilizar água destilada para minimizar a corrosão e anticongelante 
para evitar o congelamento. O óleo e inflamável. O resfriamento com óleo, que pode ser 
restrito a algumas aplicações, fornece boa isolação e elimina os problemas de corrosão e 
congelamento. Os dissipadores de calor com trocadores de calor resfriados com líquido 
são comercialmente disponíveis. Duas chaves CA resfriadas com água são mostradas na 
Figura 16.5. Conversores de potência são disponíveis em unidades de montagem, como 
os mostrados na Figura 16.6. 


Figura 16.5 

Chaves CA resfriadas 
com água (cortesia da 
Powerex, Inc.). 
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Figura 16.6 

Unidades de montagem 
(cortesia da Powerex, Inc). 


A impedância térmica de um dispositivo de potência é muito pequena; como 
resultado, a temperatura da junção do dispositivo varia com a perda instantânea de 
potência. A temperatura instantânea da junção tem sempre de ser mantida menor que o 
valor aceitável. Uma plotagem da impedância térmica transitória em função da duração 
de um pulso de onda quadrada é fornecida pelos fabricantes de dispositivos como uma 
parte das folhas de dados (do inglês data sheet ). A partir do conhecimento da forma de 
onda de corrente através de um dispositivo, uma plotagem das perdas de potência em 
função do tempo pode ser determinada e então as características de impedância transitó¬ 
ria podem ser utilizadas para calcular as variações da temperatura com o tempo. Se o 
resfriamento falhar em sistemas práticos, a elevação da temperatura dos dissipadores 
normalmente será utilizada para desligar os conversores de potência, em especial nas 
aplicações de potência muito elevada. 

A resposta a um degrau de um sistema de primeira ordem pode ser aplicada 
para expressar a impedância térmica transitória. Se Zq for a impedância térmica de 
regime permanente da junção para o encapsulamento, a impedância térmica instantânea 
poderá ser expressa como 


Z(t) = Z 0 (l - e^ t/Xih ) (16.2) 

onde T t h é a constante de tempo térmica do dispositivo. Se a perda de potência for P^, a 
elevação de temperatura instantânea da junção acima da temperatura do encapsulamen¬ 
to será 


Tj = P d Z(t) (16.3) 

Se a perda de energia tiver uma forma pulsada, como mostrado na Figura 16.7, 
a Eq. (16.3) poderá ser aplicada para plotar as respostas a degraus da temperatura da 
junção, Tj (t ). Se t n for a duração do n-ésimo pulso de potência, as impedâncias térmicas 
correspondentes no início e fim do n-ésimo pulso serão Zq = Z(t ~ 0) — 0 e 
Z n = Z(t = t n ), respectivamente. A impedância térmica Z n = Z (f = t n ) correspondente 
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à duração de t n pode ser encontrada a partir das curvas características da impedância 
térmica transitória. Se Py Pjj P 3 , ... forem os pulsos de potência, com P 2 = P 4 = ... = 0, 
a temperatura da junção ao final do m-ésimo pulso poderá ser expressa como 


Tj(t) = T/o + Pi(Zi - Z 2 ) + P3(Z 3 - Z 4 ) + P 5 (Z 5 - Z 6 ) + ... 


m 

= T/0 + X Pn(.Z n - Zn + l) 
/? = 1 , 3 , ... 


(16.4) 


onde T/o é a temperatura inicial da junção. Os sinais negativos de Z 3/ Z 4 , ... significam 
que a temperatura da junção cai durante os intervalos Í 2 , ty t& ... • 


Figura 16.7 

Temperatura da 
junção para 
pulsos 

retangulares de 
potência. 



O conceito da resposta a degrau da temperatura da junção pode ser estendido 
a outras formas de onda de potência. Qualquer forma de onda pode ser representada 
aproximadamente por pulsos retangulares de duração igual ou diferente, com a amplitu¬ 
de de cada pulso sendo igual à amplitude média do pulso real no mesmo período. A 
precisão de tais aproximações pode ser melhorada aumentando-se o número de pulsos e 
reduzindo-se a duração de cada um deles. Isso é mostrado na Figura 16.8. 


Figura 16.8 

Aproximação de 
um pulso de 
potência através 
de pulsos 
retangulares. 
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A temperatura da junção ao final do ra-ésimo pulso pode ser encontrada a 

partir de 


7/(0 = 7/o + ZiPi + Z 2 (P 2 - Pi) + Z 3 (P 3 - P 2 ) + ... 

m 

= T/o + ^ Z77 (P tt — P n - i) 

n = 1, 2 , ... 


(16.5) 


em que Z n é a impedância ao final do ft-ésimo pulso de duração t n = 8 f. P n é a perda de 
potência para o n-ésimo pulso e Pq - 0; t é o intervalo de tempo. 


Exemplo 16.1 

A perda de potência de um dispositivo é mostrada na Figura 16.9. Plotar a temperatura instantâ¬ 
nea da junção acima da temperatura do encapsulamento. P2 = Pa = Pó = 0, P\ - 800 W, 
P 3 = 1200 WePs = 600 W. Para t\ - f 3 = ts = 1 ms, a folha de dados dá 

Z(t = h) = Zi - Z 3 = Z 5 = 0,035°C/W 


Para t 2 = t\ - te = 0,5 ms. 


Z(t = ti) = Z 2 = Z 4 = Z 6 = 0,025°C/W 



t(ms) 


Figura 16.9 

Perda de potência 
no dispositivo. 


Solução: A Eq.(16.4) pode ser aplicada diretamente para calcular a elevação da tempe¬ 
ratura da junção. 

A Tj(t = 1 ms) = Tj(t = 1 ms) - T/o = Z\P\ = 0,035 x 800 = 28°C 
AT/(f = 1,5 ms) = 28 - Z S P\ = 28 - 0,025 x 800 = 8 °C 
AT/(t - 2,5 ms) = 8 + Z 3 P 3 = 8 + 0,035 x 1200 = 50°C 
A Tj(t = 3 ms) = 50 - Z 4 P 3 = 50 - 0,025 x 1200 = 20°C 
A Tj(t = 4 ms) = 20 + Z 5 P 5 = 20 + 0,035 x 600 = 41°C 
A Tj(t = 4,5 ms) = 41 - Z 6 P 5 = 41 - 0,025 x 600 = 26°C 
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A elevação da temperatura da junção acima da temperatura do encapsulamento é 
mostrada na Figura 16.10. 


Figura 16.10 

Elevação da 
temperatura da 
junção para o 
Exemplo 16.1. 


ATj(t) 



16.3 CIRCUITOS SNUBBER 

Um circuito snubber 1 RC normalmente é conectado em paralelo com um dispositivo 
semicondutor para limitar o dv/dt dentro da especificação máxima permissível. O 
snubber pode ser polarizado ou não. Um snubber polarizado no sentido direto é adequa- 
do quando um tiristor ou transistor é conectado com um diodo em antiparalelo, como 
mostrado na Figura 16.11a. O resistor R limita o dv/dt direto; e Rj limita a corrente de 
descarga do capacitor quando o dispositivo entra em condução. 

Um snubber polarizado no sentido reverso, que limita o dv/dt reverso, é mos¬ 
trado na Figura 16.11b, onde R\ limita a corrente de descarga do capacitor. O capacitor 
não se descarrega através do dispositivo, resultando na redução das perdas no mesmo. 

Quando dois tiristores são conectados em antiparalelo, o snubber deve ser 
eficaz em ambos os sentidos. Um snubber não-polarizado é mostrado na Figura 16.11c. 


Figura 16.11 

Redes snubber . 





1 N. T.: O termo snubber é utilizado em nossa literatura técnica em inglês. 
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16.4 TRANSIENTES DE RECUPERAÇÃO REVERSA 

Devido ao tempo de recuperação reversa t rr e à corrente de recuperação Ir, uma certa 
quantidade de energia é armazenada nas indutãncias do circuito e como resultado uma 
tensão transitória aparece sobre o dispositivo. Além da proteção ao dv/dt, o snubber 
limita a tensão transitória máxima (de pico) sóbre o dispositivo. O circuito equivalente 
para um arranjo de circuito é mostrado na Figura 16.12, onde a tensão inicial do capacitor 
é zero e o indutor conduz uma corrente inicial de Ir. Os valores do snubber RC são 
selecionados de tal forma que o circuito seja ligeiramente subamortecido, e a Figura 
16.13 mostra a corrente de recuperação e a tensão transitória. O amortecimento crítico 
normalmente resulta em um grande valor de tensão reversa inicial RIr; e o amortecimen¬ 
to insuficiente causa um grande sobressinal (do inglês overshoot ) de tensão transitória. 
Na análise a seguir, supõe-se que a recuperação seja abrupta e que a corrente de recupe¬ 
ração seja subitamente chaveada para zero. 


o-rrYYV-T!-, 

L 

} 

'i 

+ 

C = 

- 




I 

XD m 


V 


m 

v 

w s <! 

RS 

C 

Dispositivo 


> 

em 


»_ 1 


recuperação 

- 


Figura 16.12 

Circuito equivalente 
durante a recuperação. 



Figura 16.13 

Transiente de 
recuperação. 


(a) Corrente de recuperação 



(b) Tensão transitória 
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A corrente no snubber pode ser expressa como 


L ”77 + Rj + — J* i dt + Vc (t — 0) — Vs 


dt 


C 


v = Vs - L 


di 

dt 


(16.6) 

(16.7) 


com as condições iniciais i(t = 0 ) = Ir ev c (t = 0) = 0. Foi visto na Seção 3.3 que a forma 
da solução para a Eq. (16.6) depende dos valores de RLC. Para o caso subamortecido, as 
soluções das Eqs. (16.6) e (16.7) dão a tensão reversa sobre o dispositivo como 


f 


v(t) = Vs~ (Vs - RIr) 


COS CO t 


V 


ot 

— sencof 

CO 


• at 


+ 


co C 


e at sen co t 


(16.8) 


onde 


a = 


R 
2 L 


A freqüência natural não-amortecida é 


0)0 " Cc 


A razão de amortecimento é 



e a freqüência natural amortecida é 

co = Vcoo 2 - a 2 = coo Vl - ô T 


Derivando a Eq. (16.8), obtém-se 


dv 

dt 


(Vs 


RIr) 


6 2 2 
n , co — cx 

2a cosco t +- sen cot 

V ® 


- at 


(16.9) 


(16.10) 


(16.11) 


(16.12) 


(16.13) 
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+ 


Ir 

C 


f 

cos cot - 

V 


a 

— sen co t 
(0 


\ 

e 

) 


-a t 


A tensão reversa inicial e o dv/dt podem ser encontrados a partir das Eqs. (16.8) e (16.13) 
fazendo-se t = 0: 


v(t = 0) = RIr 


(16.14) 


dv 

dt 


— (V s — RIr ) 2a + 


Ir (Vs - RIr)R 


t = o 


C 


L 


+ 


Ir 

C 


= FsCüo (28 - M8 2 + d) 


onde o fator (ou relação) da corrente d é dado por 


[r rr = & 

Vs V c Ip 


(16.15) 


(16.16) 


Se o dv/dt inicial na Eq. (16.15) for negativo, a tensão inversa inicial RIr será máxima e 
isso poderá produzir um dv/dt destrutivo. Para um dv/dt positivo, ou 


8 


< 


1 + V1 + M 2 


4 d 


(16.17) 


e a tensão reversa será máxima em t = t O tempo t\, que pode ser obtido igualando-se 
a Eq. (16.13) a zero, é encontrado como 


tan cofi = 


co [V s - RIr) 2a + Ir/C] 

(Vs - RIr )(cü 2 - a 2 ) - a Ir/C 


e a tensão máxima pode ser encontrada a partir da Eq. (16.8): 

V p = v(t = t\) 


(16.18) 


(16.19) 


A tensão inversa máxima depende da razão de amortecimento 8, e do fator de corrente 
d. Para um dado valor de d, há um valor ótimo da razão de amortecimento 8 0 , que 
minimizará a tensão máxima. Entretanto, o dv/dt varia com de a minimização da 
tensão máxima pode não minimizar o dv/dt . É necessário que haja um compromisso 
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entre a tensão máxima V p e o dv/dt. McMurray propôs a minimização do produtor 
V p (dv/dt) e suas curvas de otimização do projeto são mostradas na Figura 16.14, onde o 
dv/dt é o valor médio durante um tempo t\ e d 0 é o valor ótimo do fator de corrente. 

A energia armazenada no indutor L, que é transferida para o capacitor snubber 
C, é dissipada em sua grande maioria no resistor snubber. Essa perda de potência é 
dependente da freqüência de chaveamento e da corrente de carga. Para conversores de 
potência elevada, onde a perda no snubber é significativa, um snubber não-dissipativo que 
utiliza um transformador de recuperação de energia, como mostrado na Figura 16.15, 
pode melhorar a eficiência do circuito. Quando a corrente primária cresce, a tensão 
induzida E 2 é positiva e o diodo D\ está reversamente polarizado. Se a corrente de 
recuperação do diodo D m começar a cair, a tensão induzida E 2 se tornará negativa e o 
diodo Di conduzirá, devolvendo energia para a fonte de alimentação CC. 


Exemplo 16.2 

A corrente de recuperação de um diodo, como mostrado na Figura 16.12, é Ir = 20 A e a indutân- 
cia do circuito é L = 50 |iH. A tensão de entrada é V s = 220 V. Se for necessário limitar a tensão 
transitória máxima a 1,5 vez a tensão de entrada, determinar (a) o valor ótimo do fator de corrente 
OLo, (b) o fator de amortecimento ótimo ô 0 , (c) a capacitância C do snubber , (d) a resistência R do 
snubber , (e) o dv/dt médio e (f) a tensão reversa inicial. 

Solução: Ir = 20 A, L = 50 pH, - 220 V e V p = 1,5 x 220 = 330 V. Para 
Vp/V s = 1,5, a Figura 16.14 dá: 

(a) O fator de corrente ótimo d 0 - 0,75. 

(b) O fator de amortecimento ótimo 8 () = 0,4. 

(c) A partir da Eq. (16.16), a capacitância snubber (com d = d 0 ) é 


C = L 



(16.20) 


= 50 


_ 20 _ 

0,75 x 220 


= 0,735 julF 


(d) A partir da Eq. (16.11), a resistência snubber é 



(16.21) 


2x0 


',4 a/ 


50 

0,735 


6,6 0 


(e) A partir da Eq. (16.10), 
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IO 6 

030 - a/ 50 x 0,735 


= 164957rad/s 



Fator da corrente inicial, d 0 


Figura 16.14 

Parâmetros 
ótimos do snubber 
para um projeto 
com 

compromisso 
(reproduzido de 
W. McMurray, 
"Optimum 
snubbers for 
power 

semiconductors", 
IEEE Transactions 
on Industry 
Applications , vol. 
1A8, n. 5,1972, 
pp. 503-510, 
Figura 7, ©1972 
by IEEE). 



Figura 16.15 
Snubber 

não-dissipativo. 


A partir da Figura 16.14, 


dv /dt 
V s 030 


= 0,88 
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ou 


dv 

dt 


= 0,88140)0 = 0,88 x 220 x 164957 = 31,9U/ps 


(f) A partir da Eq. (16.14), a tensão reversa inicial é 


v(t = 0) = 6,6 x 20 = 132 V 


Exemplo 16.3 


Um circuito snufrfrer RC, como o mostrado na Figura 16.11c, tem C = 0,75 pF, R = 6,6 O e tensão de 
entrada \4 = 220 V. A indutância do circuito é L - 50 jiH. Determinar (a) a tensão máxima direta 
Vp, (b) o dv/dt inicial e (c) o dv/dt máximo. 

Solução: R = 6,6 Ü, C = 0,75 pF, L = 50 pH e V s = 220 V. Fazendo Ir = 0, a tensão 
direta sobre o dispositivo pode ser determinada a partir da Eq. (16.8), 


v(t) = V S - Vs 


f 

coso út - 

V 


a 

co 


sen co t 


e- at 


A partir da Eq. (16.13), para Ir = 0, 


d v 
dt 


f 


= U s 


2a cos co t + 



co 


A 


sen cot 


-aí 


J 


(16.22) 


(16.23) 


O dv/dt inicial pode ser encontrado tanto a partir da Eq. (16.23), fazendo-se t - 0, quanto a partir 
da Eq. (16.15), fazendo-se Ir = 0: 


d v 
dt 


- V s 2a 
t = o 


VsR 

L 


(16.24) 


A tensão direta será máxima em t - t\. O tempo t\, que pode ser obtido tanto igualando-se a Eq. 
(16.23) a zero, quanto igualando-se Ir a zero na Eq. (16.18), é dado por 


tan coíi = 


cos cofi = 


2 

aco 

2 


2 

00 


a 

2 


2 

00 

— 

a 

co 2 

+ 

2 

a^ 

2 

aco 

? 


2 

co~ 

+ 

a 


(16.25) 


(16.26) 

(16.27) 


sen cot i = 
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Substituindo as Eqs. (16.26) e (16.27) na Eq. (16.22), a tensão máxima é encontrada como 


V v = v(t = h) = Vs(l + e~ at ') 


onde 


ah 


8_ 

" Vi - 5 2 


f 

k - tan 

V 


- 2 5 Vl - 5 2 ^ 
1 - 2S 2 


(16.28) 


(16.29) 


Derivando-se a Eq. (16.23) em relação aí,e igualando-a a zero, o dv/dt será máximo em t = t m 
quando 


a (3co 2 — a 2 ) 2 o 2 n x a 

—i-—^ sen 03 í m + (co - 3a ) cos (út m = 0 

co 


ou 


tan (út m 


co(co 2 - 3a 2 ) 
a(3co 2 - a 2 ) 


(16.30) 


Substituindo o valor de t m na Eq. (16.23) e simplificando os termos em senos e cossenos, obtém-se 
o valor máximo de dv/dt, 


dv 

dt 


= Vco 2 + a 2 e 


a t„ 


máx 


para Ô < 0,5 


(16.31) 


Para que ocorra um máximo, d(dv/dt)/dt tem de ser positivo se t < t m ) e a Eq. (16.30) dá a 
condição necessária como 


© 2 - 3a 2 > 0 


OU 


a _1_ 
® - V3 


OU 


S < 0,5 


A Eq. (16.31) é válida para 5 < 0,5. Para 8 > 0,5, o dv/dt, que se torna máximo quando t = 0, é 
obtido a partir da Eq. (16.23), 


dv 

Tt 


d v 
dt 


- Vs2a = 


t = o 


V S R 

L 


para 8 < 0,5 


(16.32) 


(a) A partir da Eq. (16.9), a = 6,6/(2 x 50 x 10~ 6 ) = 66000 e a partir da Eq. (16.10), 

10 ° 


(DO 


V50 x 0,75 


163299rad/s 


A partir da Eq. (16.11), 8 = (6,6/2) V0,75/50 = 0,404 e a partir da Eq. (16.12), 
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(O = 163299 Vl - 0,404 2 = 149379 rad/s 

A partir da Eq. (16.29), t\ = 15,46ps; portanto, a Eq. (16.28) dá a tensão máxima 
V p = 220(1 + 0,36) = 299,3 V. 

(b) A Eq. (16.24) dá o dv/dt inicial de (220 x 6,6/50) = 29 V/ps. 

(c) Como 5 < 0,5, a Eq. (16.31) deve ser usada para calcular o dv/dt máximo. 

A partir da Eq. (16.30), t m = 2,16 ps e a Eq. (16.31) dá o dv/dt máximo como 31,2 V/ps. 

Nota : Vp = 299,3 V e o dv/dt máximo = 31,2 V/ps. O projeto ótimo de snubber no 
Exemplo 16.2 dá Vp = 330 V e o dv/dt médio = 31,9 V/ps. 


16.5 TRANSIENTES NOS LADOS DA ALIMENTAÇÃO 
E DA CARGA 

Normalmente é conectado um transformador no lado da entrada dos conversores. Sob 
condições de regime permanente, uma certa quantidade de energia é armazenada na 
indutância de magnetização do transformador L m/ e o desligamento da alimentação 
produz uma tensão transitória para a entrada do conversor. Pode ser conectado um 
capacitor no primário ou secundário do transformador para limitar a tensão transitória, 
como mostrado na Figura 16.16a, e na prática uma resistência também é conectada em 
série com o capacitor para limitar a oscilação transitória de tensão. 


Figura 16.16 

Transitório no 
desligamento. 




(a) Diagrama do circuito 


(b) Circuito equivalente durante o desligamento 


Supor que a chave tenha sido fechada por um tempo suficientemente longo. 
Sob condições de regime permanente, v s = V rn sen cot e a corrente de magnetização é 
dada por 


i d ± _ v 

Vm j — v m 
dt 


sen o t 


que dá 
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v m 

l(t) = - -— COS coí 

(úLm 


Se a chave for desligada em cof = 0, a tensão do capacitor no início do chaveamento será 


Vc = Vm sen 0 


(16.33) 


e a corrente de magnetização será 


lo = - cos 0 (16.34) 

0) Lm 

O circuito equivalente durante a condição transitória é mostrado na Figura 16.16b e a 
corrente do capacitor é expressa como 

Lm + Ri + ^ J i dt + Vc(t = 0) = 0 (16.35) 


e 


vo = - Lm 


di 

dt 


(16.36) 


com as condições iniciais i(t = 0) = -1 0 e v c (t = 0) = V c . A tensão transitória v 0 (f) pode 
ser determinada a partir das Eqs. (16.35) e (16.36), para as condições subamortecidas. 
Uma razão de amortecimento de S = 0,5 normalmente é satisfatória. A análise pode 
ser simplificada supondo-se um pequeno amortecimento tendendo a zero, isto é 
8 = 0 (ou R = 0). A Eq. (7.19), que é similar à Eq. (16.35), pode ser aplicada para 
determinar a tensão transitória v 0 (t). A tensão transitória v 0 (t) é a mesma tensão do 
capacitor v c (t). 


vo(t) - v c (t) = Vc cos mt + 



sen coof 


(16.37) 


t 7 2 t 2 Lm 

V, + Io c 


sen(o)o t + (j>) 


= V, 


m 


2 1 2 

sen 0 + 0 — cos 0 

to 2 L w C 


1/2 


sen (coo t + <|>) 
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onde 


= V; 


( 2 2 ^ 
< 00-00 2 


m 


1 + 


cos 0 


(Ú 


1/2 


sen (coqí + (j>) 


J 


(16.38) 


<|> = tan 



(16.39) 


e 


™ = 7S7 <16 ' 40 > 

Se coq < co, a tensão transitória na Eq. (16.38), que será máxima quando cos 0 = 0 (ou 
0 = 90°), será 


Vp — Vtn (16.41) 

Na prática, cog > co, e a tensão transitória, que será máxima quando cos 0 = 1 (ou 
0 = 0°), será 


Vp — V m 


<00 

0) 


(16.42) 


que dá a tensão transitória máxima devido ao desligamento da alimentação. Utilizando 
a relação de tensão e corrente em um capacitor, a quantidade necessária de capacitância 
para limitar a tensão transitória pode ser determinada a partir de 


C = 


Io 

Vpcoo 


Substituindo cúq da Eq. (16.42) na Eq. (16.43), obtém-se 


lo Um 
Vp(ú 


(16.43) 


(16.44) 


Agora, com o capacitor conectado no secundário do transformador, a tensão 
máxima instantânea do capacitor dependerá da tensão CA instantânea de entrada no 
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momento do chaveamento na tensão da entrada. O circuito equivalente durante o liga¬ 
mento é mostrado na Figura 16.17, onde L é a indutância equivalente da alimentação 
mais a indutância de dispersão do transformador. 


Figura 16.17 

Circuito equivalente 
durante o ligamento 
da fonte de 
alimentação. 

Sob operação normal, uma certa quantidade de energia é armazenada na indu¬ 
tância da alimentação e na indutância de dispersão do transformador. Quando a carga é 
desconectada, são produzidas tensões transitórias por causa da energia armazenada nas 
indutâncias. O circuito equivalente devido à desconexão da carga é mostrado na Figura 
16.18. 


Figura 16.18 

Circuito equivalente 
devido à desconexão 
da carga. 




Exemplo 16.4 

Um capacitor é conectado no secundário de um transformador de entrada, como mostrado na 
Figura 16.16a, com uma resistência de amortecimento R = 0. A tensão secundária é V s = 120 V, 60 
Hz. Se a indutância de magnetização referida ao secundário for L m - 2 mH e a alimentação de 
entrada para o primário do transformador for desconectada a um ângulo de 0 = 180° da tensão 
CA de entrada, determinar (a) o valor inicial da tensão no capacitor Vo, (b) a corrente de magneti¬ 
zação Io e (c) o valor do capacitor para limitar a máxima tensão transitória sobre ele ãV p = 300 V. 

Solução: Fs = 120 V, V m = ^2 x 120 = 169,7V, 0 = 180°, f= 60 Hz, L m = 2 mH e 
co = 2 tc x 60 = 377 rad/s. 

(a) A partir da Eq. (16.33), V c = 169,7 sen 0-0. 

(b) A partir da Eq. (16.34), 
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(c) Vp = 300 V. A partir da Eq. (16.44), a capacitância necessária é 

C = 225 x , - — = 1125,3 jxF 

300 2 x 377 


16.6 PROTEÇÃO DE TENSÃO ATRAVÉS DE DÍODOS DE 
SELÊNIO E VARSSTORES DE ÓXIDO METÁLICO 

Os diodos de selênio podem ser utilizados para a proteção contra sobretensões transitó¬ 
rias. Esses diodos têm baixa queda de tensão direta, mas tensão de ruptura reversa 
bem-definida. A curva característica dos diodos de selênio é mostrada na Figura 16.19a. 
Normalmente, o ponto de operação fica antes do Ajoelho" da curva característica e drena 
uma corrente muito pequena do circuito. Entretanto, quando aparece uma sobretensão, 
o ponto do joelho é cruzado e o fluxo de corrente reversa através do selênio aumenta 
subitamente, limitando dessa maneira a tensão transitória a um valor típico de duas 
vezes a tensão normal. 


Figura 16.19 


Tensão de 
grampeamento, V z 


9 


Curva 

característica e 
símbolo do diodo 
de selênio. 


r 


0 


v 


2 ^ 


V 


+ 


ó 


(a) Curva característica v-\ (b) Símbolo 


Um diodo (ou supressor) de selênio tem de ser capaz de dissipar a energia de 
surto sem a elevação indevida de temperatura. Cada célula com diodo de selênio 
normalmente é relacionada a uma tensão eficaz de 25 V, com uma tensão típica de 
grampeamento de 72 V. Para a proteção de um circuito CC, o circuito de supressão é 
polarizado, como mostrado na Figura 16.20a. Em circuitos CA, como na Figura 16.20b, os 
supressores são não-polarizados, de tal forma que eles possam limitar sobretensões em 
ambos os sentidos. Para circuitos trifásicos, supressores polarizados conectados em 
estrela, como mostrado na Figura 16.20c, podem ser utilizados. 

Se um circuito CC de 240 V tiver de ser protegido com células de selênio de 
25 V, então 240/25 ~ 10 células seriam necessárias e a tensão total de grampeamento 
seria 10 x 72 = 720 V. Para proteger um circuito monofásico CA de 208 V, 60 Fiz, com 
células de selênio de 25 V, 208/25 ~ 9 células seriam necessárias em cada sentido e um 
total de 2 x 9 = 18 células seriam necessárias para uma supressão não-polarizada. De¬ 
vido à baixa capacitância interna, os diodos de selênio não limitam o dv/dt com a 





Cap. 16 Proteção de dispositivos e circuitos 


725 


mesma intensidade que os circuitos snubber RC . Entretanto, eles limitam as tensões 
transitórias a amplitudes bem-definidas. Na proteção de um dispositivo, a confiabilida¬ 
de dos circuitos RC é melhor que a dos diodos de selênio. 



Figura 16.20 

Diodos de 
supressão de 
tensão. 


(a) Polarizado 


(b) Não-polarizado (c) Proteção trifásica 

polarizada 


Os varistores são dispositivos de impedância variável não-lineares, consistindo 
de partículas de óxido metálico, separadas por um filme ou isolação de óxido. A medida 
que a tensão aplicada aumenta, o filme se torna condutivo e o fluxo de corrente aumenta. 
A corrente é expressa como 


1 = KV a 


(16.45) 


onde K é uma constante e V é a tensão aplicada. O valor de a varia entre 30 e 40. 


16.7 PROTEÇÕES RELACIONADAS COM A CORRENTE 

Os conversores de potência podem desenvolver curto-circuitos ou faltas e as correntes 
resultantes dessas faltas têm de ser rapidamente eliminadas. Fusíveis de ação rápida 
normalmente são utilizados para proteger os dispositivos semicondutores. Quando a 
corrente de falta aumenta, o fusível abre e elimina a corrente de falta em poucos milis- 
segundos. 

16-7.1 Fusíveis 

Os dispositivos semicondutores podem ser protegidos escolhendo-se cuidadosamente as 
posições dos fusíveis, como mostrado na Figura 16.21. Entretanto, os fabricantes de 
fusíveis recomendam a colocação dos fusíveis em série com cada dispositivo, como 
mostrado na Figura 16.22. A proteção individual permite uma melhor coordenação entre 
um dispositivo e seu fusível, bem como uma utilização superior das capacidades do 
dispositivo, e protege contra faltas no ramo (por exemplo, entre T\ e T 4 na Figura 16.22a). 
Vários tamanhos de fusíveis semicondutores são mostrados na Figura 16.23. 
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Figura 16.21 

Proteção de 
dispositivos de 
potência. 



(a) Retificador controlado 


(b) Chopper com QTO 


Quando a corrente de falta cresce, a temperatura do fusível também cresce até 
em t = t m , tempo no qual o elemento fusível derrete e são desenvolvidos arcos elétricos 
no fusível. Devido ao arco, a impedância do fusível aumenta, reduzindo dessa forma a 
corrente. Entretanto, uma tensão de arco é formada sobre o fusível. O calor gerado 
vaporiza o elemento fusível, resultando em aumento na amplitude do arco e maior 
redução na corrente. O efeito acumulativo é a extinção do arco em um tempo muito 
curto. Quando termina o arco, em um tempo t a , a falta está eliminada. Quanto mais 
rápido o fusível eliminar a falta, maior será a tensão do arco. 


Figura 16.22 

Proteção 
individual dos 
dispositivos. 




O tempo de eliminação da falta, t c , consiste da soma do tempo de fusão t m e do 
tempo de formação do arco t a ; t m é dependente da corrente de carga, enquanto t a é 
dependente do fator de potência ou dos parâmetros do circuito em falta. A falta normal¬ 
mente é eliminada antes que a corrente de falta atinja seu primeiro pico, e esta corrente 
de falta, que poderia ser muito elevada se não houvesse fusível, é chamada de corrente de 
falta prospectiva. Isso é mostrado na Figura 16.24. 
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Figura 16.23 

Fusíveis semicondutores 
(reprodução autorizada pela Brush 
Electrical Machines Ltd., Inglaterra). 


Corrente de falta 



de fusão formação 


do arco 



Tempo de eliminação 
da falta, t c 


Figura 16.24 


Corrente no fusível. 


As curvas da corrente em função do tempo dos dispositivos e fusíveis podem 
ser usadas para a coordenação de um fusível para um dispositivo. A Figura 16.25a 
mostra as curvas características corrente x tempo de um dispositivo e seu fusível, onde o 
dispositivo será protegido por toda a faixa de sobrecargas. Esse tipo de proteção normal¬ 
mente é utilizado para conversores de baixa potência. A Figura 16.25b mostra o sistema 
mais comumente utilizado, no qual o fusível é usado para proteção contra curto-circuitos 
no início da falta; e a proteção normal de sobrecarga é feita por disjuntores ou outros 
sistemas de limitação da corrente. 
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Se R for a resistência do circuito em falta e i sua corrente instantânea de falta, 
entre o momento em que ocorre a falta e o momento da extinção do arco, a energia 
fornecida ao circuito pode ser expressa como 

We = J Ri 2 dt (16.46) 

Se a resistência R permanecer constante, o valor de i t será proporcional à energia 

fornecida ao circuito. O valor de i t é denominado let-through energy (que pode ser 
entendido como energia de ruptura) e é responsável pela fusão ou queima do elemento 

fusível. Os fabricantes de fusíveis especificam as características i t dos fusíveis, e a 
Figura 16.26 mostra as características típicas dos fusíveis IR, do tipo TT350. 


Figura 16.25 

Curvas 
características 
da corrente em 
função do 
tempo dos 
dispositivos e 
fusíveis. 


Corrente eficaz rms 


Corrente eficaz rms 




(b) Proteção somente contra curto-circuito 


Na seleção de fusíveis é necessário estimar a corrente de falta e então satisfazer 
aos seguintes requisitos: 

1 . o fusível tem de conduzir continuamente a corrente nominal do dispo¬ 
sitivo; 

ry 

2 . o valor de i t do fusível antes que a corrente de falta seja eliminada tem de 
ser menor que i 2 t nominal do dispositivo a ser protegido; 

3 . o fusível tem de ser capaz de suportar a tensão, após a extinção do arco; 

4 . a tensão máxima do arco tem de ser menor que a especificação de tensão 
máxima do dispositivo. 

Em algumas aplicações pode ser necessário adicionar uma indutância em série 
para limitar o di/dt da corrente de falta e evitar o esforço de di/dt excessivo no 
dispositivo e no fusível. Entretanto, essa indutância pode afetar a performance normal 
do conversor. 
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INTERNATIONAL RECTIFIER 


IOR 


T350 SERIES 

290V/175-450A r.m.s. Semiconductor Fuses 


Suitable for protecting High Power Semiconductor Devices 

Conforms to BS88: Part 4:1976 and IEC 269-4. 

ASTA certificate of short Circuit ratings and 
verification of l 2 t cut-off and arc voltage 
characteristics are available. 

IMPORTANT: 

Note 1: Thyristors/diodes are rated in average current while fuses are 
rated in r.nis. current. During steady State operation the fuse must not 
be operatedin excess of its maximumr.m.s. rating. 

Note 2: The maximum cap temperature and cap temperature ríse above 
ambient of a fuse are criticai design parameters. Caution should be 
taken during installation to ensure that the specified ratings are not 
exceeded. Some form of heatsink may be necessary. 


The T350 Series of semiconductor fuses are available with 1700 
indicator fuses already fitted, for dimensional details refer to page 
E-12. For electrical, thermal and mechanical specifications on 
1700 refer to page E-5. 

To complete part number add preíix T e.g. IT350-450. 


ELECTRICAL SPECIFICATIONS 

Maximum r.m.s. voltage rating: 290V 

Maximum tested peak voltage: 450V 

Maximum d.c. voltage rating (L/R<15ms) 160V 

Maximum arcing voltage for AC Supply Voltage = 240V 490V 
For variation in arcing voltage with AC Supply Voltage 
V A = 100 + 1.63 V s 

where V A = Peak arc voltage, V s = AC Supply Voltage 
Fusing Factor: 1.25 

Force cooling Current uprating factor at 5 m/s 1.2 


THERMAL AND MECHANICAL SPECIFICATIONS 

Maximum cap temperature: 100°C 

Maximum cap temperature rise above ambient 75°C 

Weight: 170g (5.95 oz.) 


Part number 

RMS CURRENT (1) 

RMS CURRENT {1) 

MAX. POWER 

PRE-ARCING (2) 

TOTAL l 2 T (2) 

TOTAL l 2 T (2) 

NOTES 


^mb = 

T amb = 25 “ C 

L0SS 

i 2 t 

at 120 Vrms 

at 240 Vrms 



A 

A 

W 

A 2 s 

A 2 s 

A z s 


T350-150 

175 

155 

17 

1600 

7000 

16000 

1) Maximum current carrying 

T350-200 

T350-250 

210 

250 

190 

230 

28 

28 

2100 

4800 

10000 

20000 

20000 

40000 

ability, natural convection 
cooling using test arrangement 
as BS88: Part 4: 1976 , 

conductors 1.0 to 1.6 A/mrrr 

T350-300 

315 

290 

35 

9000 

34000 

70000 

T350-350 

355 

320 

35 

13000 

50000 

100000 

attachment. 

T350-400 

400 

350 

40 

20000 

75000 

160000 

Typicai values of i 2 t at 20 

T350-45Ü 

450 

400 

42 

30000 

110000 

I 220000 

times rated RMS current. 


Dimensions to BS88: part 4: 1976 




All dimensions in milimetres (inches) 


Figura 16.26 

Folha de dados 
do fusível IR do 
tipo T350 
(cortesia da 
International 
Rectifier). 
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Figura 16.26 

Folha de dados 
do fusível IR do 
tipo T350 
(cortesia da 
International 
Rectifier). 

(i continuação) 



Ambient Temperatura — °C Ambient Temperatura — °C 

Fig. 1 - Current Rating Characteristic Fig. 2 - Time Current Characteristic 



Prospective RMS Symmetrical Fault Current — A Prospective RMS Symmetrical Fault Current — A 

Fig. 3 - l 2 t Let Through Characteristic (6GV~) Fig. 4 - l 2 t Let Through Characteristic (120V~) 



Prospective RMS Symmetrical Fault Current — A Prospective RMS Symmetrical Fault Current — A 

Fig. 5 - l 2 t Let Through Characteristic (240V~) Fig. 6 - Cut-Off Characteristics (240V-) 
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INTERNATIONAL RECTIFIER 


I«R 


Figura 16.26 


TT350 SERIES 

290V/400-900A r.m-s. Semiconductor Fuses 


Folha de dados 
do fusível IR do 
tipo T350 
(cortesia da 
International 
Rectifier). 
(continuação) 


Suitable for protecting High Power Semiconductor Devices 
Conforms to BS88: Part 4:1976 and IEC 269-4. 


IMPORTAM.: 

Note 1: Thyristors/diodes are calibrated in average current ratings 
while fuses are calibrated in rm.s. current ratings. During steady State 
operation the fuse must not be operated in excess of its maximum 
r.m.s. rating. 

Note 2: The maximum cap temperature and cap temperature rise above 
ambient of a fuse are criticai design parameters. Caution should be 
taken during installation to ensure that the specified ratings are not 
exceeded. 


The TT350 Series of semiconductor fuses are available with 1700 
indicator fuses already fitted, for dimensional details refer to page 
E-67. For electrical, thermal and mechanical specificatíons refer to 
page E-66. 

To complete part number add prefix T e.g. ITT350-900. 


ELECTRICAL SPECIFICATÍONS 

Maximum r.m.s. voltage rating: 290V 

Maximum tested peak voltage: 450V 

Maximum d.c. voltage rating (L/R<15ms) 160V 

Maximum arcing voltage for AC Supplly Voltage = 240V 490V 
For variation in arcing voltage with AC Supply Voltage 
V A = 100+ 1.63 V s 

where V A = Peak arc voltage, V s = AC Supply Voltage 
Fusing Factor; 1.25 

Force cooling Current uprating factor at 5 m/s 1.2 

THERMAL AND MECHANICAL SPECIFICATÍONS 

Maximum cap temperature: 100°C 

Maximum cap temperature rise above ambient 75°C 

Maximum gravitational withstand capability: 1500g (52.5 oz.) 
(for device mounted radially to rotation.) 


Part number 

RMS CURRENT (1) 

RMS CURRENT (1) 

MAX. POWER 

PRE-ARCING (2) 

TOTAL l 2 T (2) 

TOTAL í 2 T {L} 

NOTES 


W25°C 

W25X 

LOSS 

l 2 t 

at 120 Vrms 

at 240 Vrms 



A 

A 

W 

kA 2 s 

kA 2 s 

kA 2 s 


TT350-400 

400 

350 

60 

8 

35 

80 

1) Maximum current carrying 

TT350-500 

500 

430 

64 

19 

80 

170 

ability, natural convection 

TT350-600 

TT350-7QQ 

630 

710 

540 

580 

75 

77 

35 

50 

150 

200 

300 

420 

cooling using test arrangement 
as BS88: Part 4: 1976. 

TT350-800 

800 

660 

82 

70 

300 

650 

2) Typical values of l z t at 20 times 

TT350-9Q0 

900 

740 

97 

100 

400 

850 

rated RMS current. 
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Figura 16.26 

Folha de dados 
do fusível IR do 
tipo T350 
(cortesia da 
International 
Rectifier). 

(i continuação ) 



Fig. 1 - Current Rating Characteristic 



Fig. 2 - Time Current Characteristic 



Fig. 3 - l 2 t Let Through Characteristic (60V~) 



Prospective RMS Symmetrical Fault Current — A 

Fig. 4 - l 2 t Let Through Characteristic (120V~) 




Fig. 5 - i 2 t Let Through Characteristic (240V~) 


Fig. 6 - Cut-Off Characteristics (240V~) 


Os tiristores têm uma capacidade de sobrecorrente maior que a dos transisto¬ 
res. Como resultado, é mais difícil proteger transistores que tiristores. Os transistores 
bipolares são dispositivos dependentes de ganho e controlados por corrente. A corrente 
máxima do coletor é dependente de sua corrente de base. À medida que a corrente de 
falta cresce, o transistor pode sair da saturação e a tensão coletor-emissor crescer com a 
corrente de falta, particularmente se a corrente de base não for variada para acompanhar 
o aumento da corrente de coletor. Esse efeito secundário pode causar maior perda de 
potência dentro do dispositivo devido ao aumento da tensão coletor-emissor, danifican- 
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do o transistor; mesmo se a corrente de falta não for suficiente para fundir o elemento 
fusível e eliminar a corrente de falta. Assim, os fusíveis de ação rápida podem não ser 
apropriados para a proteção de transistores bipolares sob condições de falta. 

Os transistores podem ser protegidos por um circuito crowbar \ como mostrado 
na Figura 16.27. Um crowbar é utilizado para a proteção de circuitos ou equipamentos 
sob condições de falta, onde a quantidade de energia envolvida é muito elevada e os 
circuitos normais de proteção não podem ser utilizados. Um crowbar consiste de um 
tiristor com um circuito de disparo sensível à tensão ou corrente. Um tiristor crowbar é 
colocado no circuito do conversor a ser protegido. Se as condições de falta forem sentidas 
e o tiristor crowbar T c for disparado, um curto-circuito virtual será criado e o fusível de 
interligação F \ fundirá, aliviando, dessa forma, o conversor da sobrecorrente. 

Os MOSFETs são dispositivos controlados por tensão; e à medida que a cor¬ 
rente de falta cresce, a tensão da porta necessita ser variada. A corrente máxima é 
tipicamente de três vezes a especificação da contínua. Se a corrente máxima não for 
excedida e o fusível eliminar a falta de forma suficientemente rápida, um fusível de ação 
rápida pode proteger um MOSFET. Entretanto, uma proteção crowbar também é reco¬ 
mendada. As curvas características de proteção de IGBTs com fusíveis são similares às 
dos BJTs. 



Figura 16.27 

Proteção através 
de circuito 
crowbar. 


16.7.2 Corrente de Falta em Fontes CA 

Um circuito CA é mostrado na Figura 16.28, em que a tensão de entrada é 
v = V m sen caí. Vamos considerar que a chave seja fechada em t = 0. Redefinindo a 
origem de tempo t - 0, no instante do fechamento da chave, a tensão de entrada é 
descrita por v s = V rn sen (co t + 0) para t > 0. A Eq. (6.13) dá a corrente como 

i = -r---,- sen(co t + 0 - <|)x) - ------ sen (0 - § x )e~~ Rt/L (16.47) 

I Zx I IZj i 


1 N. T.: O termo crowbar é utilizado na nossa literatura técnica em inglês. 
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onde I Z x I = + (coL x ), <|> s = tan _1 (oaL x /R s ), R s = K + R m e L x = L + L m . A Figura 

16.28 descreve a corrente inicial da falta. Se houver uma falta sobre a carga, como 
mostrado na Figura 16.29, a Eq. (16.47), que pode ser aplicada com uma corrente inicial 
de 1q no começo da falta, dá a corrente de falta como 

sen (0 - §)e~ R t/L (16.48) 


onde I Z I = \R 2 + (coL) 2 e (|> = tan _1 (coL/R). A corrente de falta dependerá da corrente 
inicial Jq/ do ângulo do fator de potência do caminho do curto-circuito e do ângulo em 
que ocorrer a falta 0. A Figura 16.30 mostra as formas de onda da corrente e da tensão 
durante as condições da falta em um circuito CA. Para um caminho da falta altamente 
indutivo, <j) = 90° e e ~ Rt/L = 1 e a Eq. (16.48) torna-se 

\7 vji 

i = - Io cos 0 + — j- [cos 0 - cos (cof + 0)] (16.49) 



t = 0 



Figura 16.28 Circuito RL. 



Figura 16.29 Falta em um circuito CA. 
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Figura 16.30 

Formas da onda 
de tensão e 
corrente 
transitórias. 


Se a falta ocorrer em 0 = 0, ou seja, no cruzamento com o zero da tensão CA de entrada, 
co t = 2nn. AEq. (16.49) toma-se 

/ = -Jo + (1 - coscof) (16.50) 

e a Eq. (16.50) dá a corrente máxima da falta, -Io + 2V m /Z, que ocorre em (út = n. Mas 
na prática, devido ao amortecimento, a corrente máxima será menor que esse valor. 


16.7.3 Corrente de Falta em Fontes CC 

A corrente de um circuito CC como o da Figura 16.31 é dada por 

i = Yl (1 _ e -R*t/L x) (1 6.5i) 


Figura 16.31 
Circuito CC. 



Com uma corrente inicial de I 0 no início da corrente de falta, como mostrado na Figura 
16.32, a corrente de falta pode ser expressa como 

i = Ioe- Rt/L + y (! - e- Rt/L ) (16.52) 
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0 - 

i R 


i 

À 





7 

Carga 

0 - 


Caminho_J 

da falta 




Figura 16.32 Falta em um circuito CC. 


A corrente de falta e o tempo de eliminação desta com um fusível serão depen¬ 
dentes da constante de tempo do circuito em falta. Se a corrente prospectiva for baixa, o 
fusível poderá não eliminar a falta e uma corrente de falta de crescimento lento poderá 
produzir arcos continuamente sem, entretanto, interromper a corrente de falta. Os fabri¬ 
cantes de fusíveis especificam as curvas características de corrente x tempo para circuitos 
CA, mas não há curvas equivalentes para os circuitos CC. Como as correntes de falta CC 
não têm zeros periódicos naturais, a extinção do arco é mais difícil. Para circuitos que 
operam a partir de fontes CC, a especificação de tensão do fusível deve ser tipicamente 
de 1,5 vez a tensão CA eficaz equivalente. A proteção com fusíveis dos circuitos CC 
requer um projeto mais cuidadoso que a dos circuitos CA. 

Exemplo 16.5 

Um fusível é conectado em série com cada tiristor IR do tipo S30EF no conversor monofásico 
controlado, como mostrado na Figura 5.3a. A tensão de entrada é de 208 V, 60 Hz e a corrente 
média de cada tiristor é I a = 400 A. As especificações dos tiristores são It(AV) = 540 A, 
Ft(RMS) = 850 A, l 2 t = 300 kA 2 s em 8,33 ms, i 2 Vf = 4650 kA 2 ^íse ítsm = lOkAcomVRRM reapli¬ 
cado = 0, que será o caso se o fusível abrir dentro de um semiciclo. Se a resistência do circuito com 
a falta for desprezível e a indutância for L = 0,07 mH, selecionar um fusível com especificação 
adequada a partir da Figura 16.26. 

Solução: P s = 240 V, f s = 60 Hz. Vamos experimentar um fusível IR do tipo TT350- 
600. A corrente de curto-circuito que também é conhecida como a corrente prospectiva eficaz de 
falta simétrica é 


I SC 


Z 


= 240 x 


1000 


2 ti x 60 x 0,07 


= 9094 A 


Para um fusível de 540 A do tipo TT35G-600 e h c = 9094 A, a corrente máxima do fusível é 8500 
A, que é menor que a corrente máxima do tiristor de Ztsm = 10 kA. O i t do fusível é 280 kA s e 
o tempo total de eliminação da falta é t c = 8 ms. Como t c é menor que 8,33 ms, a especificação 
de i 2 t do tiristor tem de ser utilizada. Se o r do tiristor for igual a 4650 x 10 3 kÁNs, então 
em t c = 8 ms, o i 2 t do tiristor = 4650 x 10 3 V0,008 = 416 L4 2 s, que é 48,6% maior que a especi¬ 
ficação i 2 t do fusível. As especificações de i 2 t e de corrente máxima de surto do tirisitor são 
maiores que as do fusível. Assim, o tiristor deve ser protegido pelo fusível. 
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Nota: Como regra prática geral, um fusível de ação rápida com uma especificação de 
corrente eficaz igual ou menor à especificação de corrente média do tiristor ou diodo normalmente 
fornece proteção adequada sob condições de falta. 


Exemplo 16.6 

O circuito CA mostrado na Figura 16.33a tem R = 1,5 Ü. e L = 1,5 mH. Os parâmetros da carga são 
R m = 5 O e Lm = 15 mH. A tensão de entrada é 208 V ( rms ) e 60 Hz. O circuito já atingiu a condição 
de regime permanente. Uma falta na carga ocorre em coí + 9 = 2 tc; ou seja, 0 = 0. Utilizar o PSpice 
para plotar a corrente instantânea de falta. 



Figura 16.33 

Simulação em 
Pspice para falta 
em um circuito 
CA. 


20 


16,67 t,ms 

(b) Tensão de Controle 


Solução: V m = Ví x 208 = 294,16 V, / = 60 Hz. A falta é simulada por uma chave 
controlada por tensão cuja tensão de controle é mostrada na Figura 16.33b. A listagem do arquivo 
do circuito é mostrada a seguir: 


Example 

16-6 

Faul t 

Current in 

AC Circuit 


VS 

1 

0 

SIN 

(0 294.16V 

60HZ) 


VY 

1 

2 

DC i 

ov 

; Voltage 

source to measure input current 

Vg 

6 

0 

PWL 

(16666.67US 

OV 16666.68US 20V 20V) 

Rg 

6 

0 

10MEG 


; A very 

high resistance for control voltage 

R 

2 

3 

1, 5 




L 

3 

4 

5MH 




RM 

4 

5 

5 




LM 

5 

0 

15MH 




SI 

4 

0 

6 0 

SMOD 


; Voltage-controlled switch 

.MODEL 


SMOD 

VSWITCH (RON= 0.01 

ROFF =10E+ 5 

VON= 0.2V VOFF = OV) 

.TRAN 


10US 

4 OMS 

0 50US 


; Transient analysis 

.PROBE 






; Graphics postprocessor 

.options 

abstol 

= 1 . 

00n reltol = 

0. 01 vntol 

= 0. 1 1TL5=50000 ; convergence 


. END 
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A plotagem no PSpice é mostrada na Figura 16.34, onde I(VY) = corrente de 
falta. Utilizando o cursor do PSpice na Figura 16.34, obtém-se a corrente inicial 
I 0 = - 22,28 A e a corrente de falta prospectiva = 132,132 A. 


Figura 16.34 

Plotagem 
PSpice para o 
Exemplo 16.6. 


Example 16 -6 Fault Current in AC Circuit 

Date/Time run: 07/18/92 13:20:53 Temperature: 27.0 



L9U I (VY) 



RESUMO 

Os conversores de energia têm de ser protegidos contra sobre correntes e sobretensões. A 
temperatura da junção dos dispositivos semicondutores de potência tem de ser mantida 
constante dentro dos seus valores máximos permissíveis. O calor produzido pelo dispo¬ 
sitivo pode ser transferido para dissipadores de calor resfriados por ar ou líquidos. 
Trocadores de calor também podem ser utilizados. As correntes de recuperação reversa e 
a desconexão da carga (e alimentação da rede) causam transientes de tensão devido à 
energia armazenada nas indutãncias da linha. 

Os transientes de tensão normalmente são suprimidos pelo mesmo circuito 
snubber RC, que é usado para proteção dv/dt. O projeto do snubber é muito importante 
para limitar os transientes de dv/dt e de tensão de pico dentro das especificações máxi¬ 
mas. Os diodos e varistores de selênio podem ser utilizados para a supressão dos 
transientes de tensão. 

Um fusível de ação rápida normalmente é conectado em série com cada dispo¬ 
sitivo para proteção de sobrecorrente sob condições de falta. Entretanto, os fusíveis 
podem não ser adequados para a proteção de transistores e outras formas de proteção 
(por exemplo, crowbar) podem ser necessárias. 
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QUESTÕES DE REVISÃO 

16.1 O que é um dissipador de calor? 

16.2 Qual é o análogo elétrico da transferência de calor de um dispositivo semicondutor de 
potência? 

16.3 Quais são as precauções a serem tomadas na montagem de um dispositivo em um 
dissipador de calor? 

16.4 O que é um trocador de calor? 

16.5 Quais são as vantagens e desvantagens dos trocadores de calor? 

16.6 Quais são as vantagens e desvantagens do resfriamento com água? 

16.7 Quais são as vantagens e desvantagens do resfriamento com óleo? 

16.8 Por que é necessário determinar a temperatura instantânea da junção de um dispositivo? 

16.9 O que é um snubber polarizado? 

16.10 O que é um snubber não-polarizado? 
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16.11 Qual é a causa da tensão transitória de recuperação reversa? 

16.12 Qual é o valor típico do fator de amortecimento de um snubber RC? 

16.13 Quais são as considerações para o cálculo dos componentes de um snubberRC ótimo? 

16.14 Qual é a causa das tensões transitórias no lado da carga? 

16.15 Qual é a causa das tensões transitórias no lado da alimentação? 

16.16 Quais são as características dos diodos de selênio? 

16.17 Quais são as vantagens e desvantagens dos supressores de tensão de selênio? 

16.18 Quais são as características dos varistores? 

16.19 Quais são as vantagens e desvantagens dos varistores na supressão de tensão? 

16.20 O que é o tempo de fusão de um fusível? 

16.21 O que é o tempo de extinção do arco de um fusível? 

16.22 O que é o tempo de eliminação da falta de um fusível? 

16.23 O que é a corrente de falta prospectiva? 

16.24 Quais são as considerações na seleção de um fusível para um dispositivo semicondutor? 

16.25 O que é um crowbar ? 

16.26 Quais são os problemas da proteção de transistores bipolares com fusíveis? 

16.27 Quais são os problemas da utilização de fusíveis em circuitos CC? 


PROBLEMAS 

16.1 A perda de potência em um dispositivo é mostrada na Figura PI6.1. Plotar o crescimento 
instantâneo da temperatura da junção acima da temperatura do encapsulamento. Para 
t\ - Í 3 = fs = Í 7 - 0,5 ms, Z\ = Z 3 = Z 5 = Z 7 = 0,025°C/W. 
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16.2 A perda de potência em um dispositivo é mostrada na Figura P16.2. Plotar o crescimento 
da temperatura instantânea da junção acima da temperatura do encapsulamento. Para 
t\ = ti = ... = tg = tio = 1 ms, Zi = Z 2 = ... = Z9 = Z10 = 0,035°C/W. (Dica: aproxi¬ 
mar para cinco pulsos retangulares de igual duração.) 



16.3 A forma de onda de corrente em um tiristor IR do tipo S30EF é mostrada na Figura 4.19. 
Plotar (a) a perda de potência em função do tempo e (b) o crescimento instantâneo da 
temperatura da junção acima da temperatura do encapsulamento. (Dica: supor as perdas 
de potência durante o disparo e o desligamento como retângulos.) 

16.4 A corrente de recuperação de um dispositivo, como mostrado na Figura 16.12, é 

Ir = 30 A e a indutância do circuito é L = 20 pH. A tensão de entrada é V s = 200 V. Se for 

necessário limitar a tensão transitória máxima a 1,8 vez a tensão de entrada, determinar 
(a) o valor ótimo da relação de corrente d 0 ; (b) o fator de amortecimento ótimo 8 0 ; (c) a 
capacitância snubber C; (d) a resistência snubberR ; (e) o dv/dt médio; e (f) a tensão reversa 
inicial. 

16.5 A corrente de recuperação de um dispositivo, como mostrado na Figura 16.12, é 

Ir = 10 A e a indutância do circuito é L = 80 |iH. A tensão de entrada é V s - 200 V. A 

resistência do snubber éR = 2 Q. e a capacitância é C = 50 pF. Determinar (a) a razão de 
amortecimento 8; (b) a tensão transitória máxima V p ; (c) a relação de corrente d; (d) o dv/dt 
médio; e (e) a tensão reversa inicial. 

16.6 Um circuito snubber C, como mostrado na Figura 16.11c, tem: C = 1,5 pF, R = 4,5 D e a 

tensão de entrada é Vs = 220 V. A indutância do circuito é L = 20 pH. Determinar (a) a 
tensão direta máxima V p ; (b) o dv/dt inicial; e (c) o dv/dt máximo. 

16.7 Um circuito snubber C, como mostrado na Figura 16.11c, tem uma indutância de 

L = 20 pH. A tensão de entrada é V s = 200 V. Se for necessário limitar o dv/dt máximo a 

20 V/ps e o fator de amortecimento for 8 = 0,4, determinar (a) a capacitância do snubber 
C e (b) a resistência do snubberR. 

16.8 Um circuito snubber RC, como o mostrado na Figura 16.11c, tem uma indutância circuito 
de L = 50 pH. A tensão de entrada é V s = 220 V. Se for necessário limitar a tensão 
máxima a 1,5 vez a tensão de entrada e o fator de amortecimento a = 9500, determinar (a) 
a capacitância snubberC e (b) a resistência snubberR. 




742 


Eletrônica de Potência ~ Circuitos , Dispositivos e Aplicações Cap. 16 


16.9 Um capacitor é conectado ao secundário de um transformador de entrada, como mostra¬ 
do na Figura 16.16a, com resistência de amortecimento zero R = 0. A tensão secundária é 
Vs ~ 208 V, 60 Hz e a indutância de magnetização referida ao secundário éL m - 3,5 mH. 
Se a alimentação de entrada para o primário do transformador for desconectada no 
ângulo de 0 = 120° da tensão CA de entrada, determinar (a) o valor inicial da tensão no 
capacitor Vq; (b) a corrente de magnetização /o; e (c) o valor do capacitor para limitar a 
tensão transitória máxima sobre o capacitor Vp = 350 V. 

16.10 O circuito da Figura 16.18 tem uma corrente de carga de h - 10A e a indutância do 
circuito é L = 50 pH. A tensão CC de entrada é V s = 200 V. A resistência snubber é 
R - 1,5 Q e a capacitância snubber é C = 50 pF. Se a carga for desconectada, determinar 
(a) o fator de amortecimento Ô e (b) a tensão transitória máxima 1 Vp. 

16.11 São utilizados diodos de selênio para proteger um circuito trifásico, como mostrado na 
Figura 16.20c. A tensão trifásica é de 208 V, 60 Hz. Se a tensão de cada célula for 25 V, 
determinar o número de diodos. 

16.12 A corrente de carga no início da falta, na Figura 16.29, é Io = 10 A. A tensão CA é 208 V, 60 

Hz. A resistência e a indutância do circuito com a falta são L = 5 mH e R = 1,5 Q, 

respectiva mente. Se a falta ocorre a um ângulo de 0 - 45°, determinar o valor máximo da 
corrente prospectiva no primeiro semiciclo. 

16.13 Repetir o Problema 16.12 se R = 0. 

16.14 A corrente através de um fusível é mostrada na Figura P16.14. O i t total do fusível é 5400 

A 2 s. Se o tempo de extinção do arco for t a - 0,1 s e o tempo de fusão for t m = 0,05 s, 

determinar a corrente máxima da ruptura Ip. 


Figura P16.14 



16.15 A corrente de carga na Figura 16.32 é Io = 0 A. A tensão CC de entrada é V s = 220 V. A 
corrente de falta tem uma indutância de L - 2 mH e resistência desprezível. O i t total do 
fusível é 4500 A 2 s. O tempo de extinção do arco é 1,5 vez o tempo de fusão. Determinar (a) 
o tempo de fusão t m , (b) o tempo de eliminação da falta t c e (c) a corrente máxima da 
ruptura Ip. 

16.16 Utilizar o PSpice para verificar os cálculos do Problema 16.7. 

16.17 Utilizar o PSpice para verificar os resultados do Problema 16.9. 

16.18 Utilizar o PSpice para verificar os resultados do Problema 16.10. 
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Em um circuito monofásico, como mostrado na Figura A. la, a corrente é expressa como 


F/a F 


R + jX 


(A.l) 


onde Z = (R 2 + X 2 ) 172 e 0 = tan \X/R). A 


potência pode ser encontrada a partir de 


P - VI cos 0 (A.2) 

onde cos 0 é chamado fator de potência e 0, que e o ângulo da impedância da carga, é 
conhecido como ângulo do fator de potência . 



Fator de potência indutivo Fator de potência capacitivo 

(a) Circuito (b) Diagrama fasorial 
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Um circuito trifásico consiste de três tensões senoidais de igual amplitude e os 
ângulos de fase entre as tensões individuais são de 120°. Uma carga em estrela conectada 
a uma fonte trifásica é mostrada na Figura A.2a. Se as três tensões de fase forem 


V fl = Vp/0 
Vb = Vp l - 120° 




v c 

= V vLl 

240° 


as tensões de linha (fase a 

fase)serão 




Vflb = 

v„ 

- Vb = 

^Í3VpL 

30° = 

V L / 30° 

Vbc = 

Vb 

- Vc = 

^ Vp L 

-90° 

= V L 1-90° 

Vo, = 

v c 

- v B = 

^Í3V v [_ 

-210° 

= V L / - 210° 


Figura A.2 

Circuito trifásico 
conectado em 
estrela. 



Assim, uma tensão de linha Vi é Võ" vezes uma tensão de fase Vp. As três correntes de 
linha, que são as mesmas que as de fase, são: 




V fl 


Zff / 0fl 

z fl 

Vb 

V P 

Z|7 j 0jb 

' Zb 



/ - 120 ° - Q b 
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/ ~ Ba — Ip / ~ B a 


/ - 120° - = Ip / - 120° - B b 


/ - 240° - gç = / - 240° - 


e as três correntes de linha serão: 

la = U - ícfl = Vã Ip / - 30° - e„ = II /-30 o - 9 a 

I& = Ibc - u = V7 Ip l -150° - 6b = II / - 150° - 6fc 

íc = íca ~ íbc = Ei Ip l - 270° - 9 C = IL / -270° - 6 C 

Portanto, em uma carga conectada em triângulo, a corrente de linha é ■'/sT vezes a corrente 
de uma das fases. 

A potência de entrada para a carga é 


I ab = 


I bc — 


*-ca 


V a 


Z a / 0fl 

. Za 

Vfc 

VL 

Zfr j Bb 

~ Zb 

v c 

Vl 


7 , 


Z r 


P = Vablab COS B a + Vbchc COS Qb + Vcalca COS 0 C (A.6) 

Para uma alimentação equilibrada, V a b = Vbc = Vca = Vu a Eq. (A.6) torna-se 

P = VUIab COS da + hc COS Bb + I ca cos 0 C ) (A.7) 

Para uma carga equilibrada, Z a = = Z c = Z, 0 fl = 0^ = 0 C = 0 e I a p = Ibc = Ica = Ip> 

a Eq. (A.7) torna-se 

P = 3V p / p cos 0 

h ( A - 8 ) 
= 3Vl -^cos 0 = Vã" Vih cos 0 

Nota: As Eqs. (A.5) e (A.8), que expressam a potência em um circuito trifásico, 
são iguais. Para as mesmas tensões de fase, as correntes de linha em uma carga conectada 
em triângulo são V3~ vezes as de uma carga conectada em estrela. 
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Z c / 0c 


Yl 

Zr 


/ - 240° - Qç 


A potência de entrada para a carga é 

P = Vala cos 0í? + Vbh COS 0fr + VJc cos 0 C (A.3) 

Para uma alimentação equilibrada, V a - Vp = V c = Vp. A Eq. (A.3) torna-se 

P = Vp(I a cos d a + h COS db + lc cos 0 C ) (A.4) 

Para uma carga equilibrada, Z a = Zp = Z c = Z, d a = db = d c = d e I a = 1^ = I c = Ip = 

II, a Eq. (A.4) torna-se 

P = 3V p I p cos 0 

Vr a 

= 3 ^ II cos 0 


V3 V l Il COS 0 


(A.5) 




Figura A.3 

Carga conectada 
em triângulo. 


Uma carga conectada em triângulo é mostrada na Figura A.3a, onde as tensões 
de linha são as mesmas que as tensões de fase. Se as três tensões de fase forem 


v fl = Vab = Vl /_£_= Vp [Q_ 

Vb = Vbc - Vl / - 120° = V p l - 120“ 
Vc = V ,;c : V r j — 240 — Vp j — 240 


as três correntes de fase serão: 
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Circuitos Magnéticos 



Um núcleo magnético é mostrado na Figura B.l. Se o campo magnético for uniforme e 
normal à área em consideração, um circuito magnético será caracterizado pelas seguintes 
equações: 


onde 


= BA 

(B.l) 

= pH 

(B.2) 

= PrPO 

(B.3) 

= NI = Hl 

(B.4) 


<|) = fluxo, em webers; 

^ = densidade de fluxo, em webers/m 2 (ou teslas); 
H = força magnetizante, em ampère-espiras/metro; 
já = permeabilidade magnética do material; 

p° = permeabilidade do ar (= 4 tc x 1CT 7 ); 

|ir = permeabilidade relativa do material; 
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§ = força magnetomotriz, em ampère-espiras (At); 

N = número de espiras no enrolamento; 

I = corrente através do enrolamento, em ampères; 
l = comprimento do circuito magnético, em metros. 


Figura B.l 

Núcleo 

magnético. 



Se o circuito magnético consistir de seções diferentes, a Eq. (B.4) se tornará 

§ = NI = E HiU (B5) 

onde Hj e /, serão a força de magnetização e o comprimento da i-ésima seção, respecti- 
v amente. 

A relutância do circuito magnético é relacionada à força magnetomotriz e ao 

fluxo por 


§ _ NI 
(|> <t> 


e depende do tipo e das dimensões do núcleo. 


Pr 00 A 


(B.6) 


(B.7) 


A SR permeabilidade depende da curva característica B-H e normalmente é muito maior 
que a do ar. Uma curva característica B-H típica, que é não-linear, é mostrada na Figura 
B.2. Para um valor elevado de p, SR torna-se muito pequena, resultando em um alto valor 
de fluxo. Em geral é introduzido um entreferro de ar para limitar a quantidade de fluxo. 
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Figura B.2 
Curva 

característica B-H. 


Um circuito magnético com um entreferro de ar é mostrado na Figura B.3a e o 
circuito análogo elétrico, na Figura B.3b. A relutância do entreferro de ar é 


e a relutância do núcleo é 



110 Ag 



]lr\i0Ac 


onde: lg ~ comprimento do entreferro de ar; 


l c - comprimento do núcleo; 


A 


área da seção transversal do entreferro de ar; 
área da seção transversal do núcleo. 

A relutância total do circuito magnético é 


g 

Ac 


(B. 8 ) 


(B.9) 


01= 0i g + 0i c 



-vVsA 

+ 

~NI 



Figura B.3 

Circuito 
magnético com 
entreferro de ar. 


(a) Circuito magnético 


(b) Análogo elétrico 
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A indutância é definida como o enlace de fluxo (X) por ampère. 


t-* 

1! 

^ 1 ^ 

tl 

-5 

(B.10) 

N 2 (j) _ N 2 
~ Ni ~ m 

(B.ll) 


Exemplo B.l 

—3 2. 

Os parâmetros do núcleo na Figura B.3a são lg = 1 mm, lc = 30 cm, Ag = Ac = 5 x 10 m , N = 350 e 
I = 2 A. Calcular a indutância (a) se \x r = 3500 e (b) se o núcleo for ideal, ou seja, p r muito grande, 
tendendo para infinito. 

Solução: po = 471 x 10 7 e N = 350. 

(a) A partir da Eq. (B.8), 


% 


1 x 10" 


4k x 10 7 x 5 x 10 3 


159155 


A partir da Eq. (B.9), 


= 


_3 0 x 10~ 2 _ 

3500 x 4 k x 10~~ 7 x 5 10" 3 


= 13641 


01= 159155 + 13641 = 172796 


A partir da Eq. (B.ll), L = 350 2 /172796 = 0,71 H. 

(b) Se e p r « oo, ÇRc = 0 e0l= 0dg - 159155, L - 350 2 /159155= 0,77 H 


B.l EXCITAÇÃO SENOIDAL 

Se uma tensão senoidal de v s = V m sento t = ^2 V s sento t for aplicada ao núcleo na 
Figura B.3a, o fluxo poderá ser encontrado a partir de 


Vm 


sen to t - 



(B.12) 


que após a integração resulta 
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Assim, 


<|> = §m COS CO t = 


Vtn 

Nco 


COS CO t 


Vrn = V2>s = Vs 
2nfN InfN 4,44 fN 


(B.13) 


(B.14) 


O fluxo máximo depende da tensão, da freqüência e do número de espiras. A Eq. 
(B.14) é válida se o núcleo não for saturado. Se o fluxo máximo for elevado, o núcleo 
poderá saturar e o fluxo não será senoidal. Se a relação da tensão para a freqüência for 
mantida constante, o fluxo permanecerá constante, contanto que o número de espiras 
permaneça inalterado. 


B.2 TRANSFORMADOR 

Se um segundo enrolamento, chamado enrolamento secundário , for adicionado ao 
núcleo na Figura B.3 e o núcleo for excitado a partir de uma tensão senoidal, uma 
tensão será induzida no enrolamento secundário. Isso é mostrado na Figura B.4. Se 
Np e N s forem os números de espiras nos enrolamentos primário e secundário, respec¬ 
tivamente, a tensão primária Vp e a secundária V s serão relacionadas entre si como 


Vp Is Np 

Vs = T p = n~s 


(B.15) 


onde aé a relação de espiras. 




Figura B.4 

Núcleo do 
transformador. 


O circuito equivalente de um transformador é mostrado na Figura B.5, onde 
todos os parâmetros são referidos ao primário. Para referir um parâmetro secundário ao 
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lado primário, o parâmetro é multiplicado por a . O circuito equivalente pode ser referi¬ 
do ao lado secundário dividindo-se todos os parâmetros do circuito na Figura B.5 por 
a 1 . Xi e X 2 são as reatâncias de dispersão dos enrolamentos primário e secundário, 
respectivamente. Rj e R 2 são as resistências dos enrolamentos primário e secundário, 
X m é a reatância de magnetização e R m representa a perda no núcleo. 


a 2 R 2 


Figura B.5 

c 

+ 

-/vV - 

Ri 

- nnnn --A/V'— 

jX 1 "l m 

- r rmn-c 

ja 2 X 2 

Circuito 





equivalente do 
transformador. 

c 

v p 

R m > J ) X m 

- o 

(/) 

> 

II 

CO 

> 

cc 


As variações de fluxo devidas à excitação CA causam dois tipos de perdas no 
núcleo: (1) por histerese e (2) por corrente de Foucault. A perda por histerese é expressa 
empiricamente como 

Ph = KhfBmáx (B.16) 

onde Kfr é a constante de histerese que depende do material e B m ^ x é a densidade de 
fluxo máxima; z é a constante de Steinmetz, que tem um valor de 1,6 a 2. As perdas por 
correntes de Foucault são expressas empiricamente como 

Pc = Kcf 2 Bmáx (B.l 7) 

onde K e é a constante da corrente de Foulcaut e depende do material. A perda total 
no núcleo é 

Pe — KhfBmáx + Ref Bmáx (B.18) 

Nota: Se o transformador for projetado para 60 Fiz e operado a uma freqüência 

superior, as perdas no núcleo aumentarão significativamente. 
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A saída de um conversor depende do padrão de chaveamento de suas chaves e da tensão 
(ou corrente) de entrada. Similar a um sistema linear, as grandezas de saída de um 
conversor podem ser expressas em termos das grandezas de entrada, através da multi¬ 
plicação do espectro. O arranjo de um conversor monofásico é mostrado na Fig. C.la. Se 
Vf(9) e 7/(0) forem a tensão e a corrente de entrada, respectivamente, a tensão e a corrente 
correspondentes de saída são V o (0) e 7 O (0), respectivamente. A entrada poderia ser uma 
fonte tanto de tensão como de corrente. 

Fonte de tensão. Para uma fonte de tensão, a tensão de saída 14(0) poderia 
ser relacionada à tensão de entrada V7(0) através de 

14(0) = S(0)Ví(0) (C.l) 

onde S(0) é a função de chaveamento do conversor, como mostrado na Figura C.lb. 
S(0) depende do tipo de conversor e do padrão de comando das chaves. Se g\, g 2 , g3 e g4 
forem os sinais de comando para as chaves Q h Q 2 , Q 3 e Q 4 , respectivamente, a função de 
chaveamento será 

S(0) = gi ~ £4 = g3 - g2 

Desprezando as perdas nas chaves do conversor e utilizando o equilíbrio de potência, 
obtém-se 

Ví(0)Ií( 0) = Vo(Q)Io(0) 
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S(0) 


Fo(0) _ lf(0) 

vm ~ j o (0) 


(C.2) 


/í(0) = S(0) Jo(0) 


(C.3) 


Uma vez que S(0) seja conhecido, V o (0) pode ser determinado. V o (0) dividido pela 
impedância da carga dá I o (0); e então J o (0) pode ser encontrado a partir da Eq. (C.3). 


Figura C.l 

Estrutura do 

conversor 

monofásico. 


Conversor 




(b) Função de chaveamento 


Fonte de corrente. No caso da fonte de corrente, a corrente de entrada 
permanece constante, /,(0) = e a corrente de saída í o (0) pode ser relacionada à corrente 
de entrada li por 


ío(0) = S(0)í/ 
Vo(0)lo(0) = Vi(0)J;(0) 


que resulta 


V/(0) = S(0) V o (0) 


SCO) = 


Vi(Q) UQ) 
V 0 (6) U(B) 


(CA) 

(C.5) 

(C.6) 


C.l INVERSORES MONOFÁSICOS EM PONTE 

A função de chaveamento de um inversor monofásico em ponte como o da Figura 10.2a 
é mostrada na Figura C.2. Se g\ e g 4 forem os sinais de comando para as chaves de Qi e 
Q4, respectivamente, a função de chaveamento será 
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S( 6 ) = gl - g4 

= 1 para 0 < 0 < ti 

~ -1 para k < 0 < 2k 



0 = cot 

0 = cot 


0 = cot 


Figura C.2 

Função do 
chaveamento de 
um inversor 
monofásico em 
ponte. 


Se f 0 for a freqüência fundamental do inversor, 

0 = 0 ) t = Infot (C.7) 

S(0) pode ser expresso na série de Fourier como 


S( 0 ) = — + ^ (A n cos nQ + B n sen nB) 

n = l,2, ... 

B n = — f S( 0 ) sen nB dd = — para n = 1 , 3, ... (C. 8 ) 

7i J o nn r 

Devido à simetria de meia-onda, A 0 — A n - 0. 

A substituição de A 0 , A n e B n na Eq. (C. 8 ) dá 


S(0) = 


4 

K 


oo 



sen nB 
n 


n = l,3, 5,... 


(C.9) 


Se a tensão de entrada, que é CC, for Vj(Q) = V s , a Eq. (C.l) dará a tensão de saída como 


Vo(6) = 


S(0) V S (Q) 


4Vs 

n 


CO 



sen nB 


n = l, 3, 5,... 


n 


(CIO) 
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que é a mesma da Eq. (10.11). Para um inversor trifásico do tipo fonte de tensão como o 
da Figura 10.5, há três funções do chaveamento: Sj(0) = gi - g 4 , S 2 (0) - g3 ~ g6 e 
S 3 (0) = g 5 - g 2 . Haverá ainda três tensões de linha de saída correspondendo às 
três tensões de chaveamento, denominadas V a jy(B) = S}(0) ^(0), V^ c (0) = S2(0) P z (0) 
e V ca (Q) = S 3 (0) Vi(6). 


C.2 RETIFICADORES MONOFÁSICOS EM PONTE 

As funções de chaveamento de um retificador monofásico em ponte são as mesmas que 
as de um inversor monofásico em ponte. Se a tensão de entrada for V/(0) = V m sen0, as 
Eqs. (C.l) e (C.9) darão a tensão de saída como 


Vo®) = s(0) vm 


4:Vj 

n 


m 


sen 0 sen nB 


n = 1 , 3 , 5 , ... 


n 


(C.ll) 




m 


71 


I 


«= 1 , 3 , 5 , ... 


cos (n - 1) 0 - cos (n + 1) 0 
2n 


(C.12) 


2V, 


m 


TC 


1 - cos 20 + q cos 20 - q cos 40 
3 3 


1111 
+ — cos 40 - — cos 60 + — cos 60 - — cos 80 + 
5 5 7 7 


217; 


m 


TC 


1 - \ cos 20 - cos 40 - “ cos 60 
3 15 35 


oo 



m = 1 


cos 2m0 
4 m 2 - 1 


(C.13) 


A Eq. (C.13) é a mesma que a Eq. (3.63). A primeira parte da Eq. (C.13) traz a tensão 
média de saída e a segunda é o conteúdo de ondulação da tensão de saída. 

Para um retificador trifásico como os das Figuras 3.25a e 5.10a, as funções do 
chaveamento são Sj(Q) = g 1 - g 4/ S 2 (0) = g 3 - g6 e S 3 (0) = g 5 - g 2 . Se as três tensões 
de fase de entrada forem V an (0), V( m (6) e P c/7 (0), as tensões de saída serão 


Vo(Q) - Sl(0)Van(0) + S2(0)Vbn(0) + S 3 (0) V C n(0) 


(C.14) 
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C.3 INVERSORES MONOFÁSICOS EM PONTE 
COM PWM SENOIDAL 

As funções do chaveamento de um inversor monofásico em ponte com modulação por 
largura de pulsos senoidal (SPWM) são mostradas na Figura C.3. Os pulsos de comando 
são gerados através da comparação de uma onda cossenoidal com pulsos triangulares. 
Se gi e £4 forem os sinais de comando para as chaves Q1 e Q 4 , respectivamente, a função 
do chaveamento será 


5(6) = gi - g4 

S(0) pode ser expresso na série de Fourier como 


S(0) = ^ (A n cosh0 + B n sen n®) 


2 


n = 1,2, ... 


(C.15) 


Se houver p pulsos por quarto de ciclo e p for um número par, 

An = 2 r S(0) COSM0 d0 
n J 0 

4 f K/2 

= I S(0) COS 770 d® 

K J 0 


4 

K 


ç (*2 r «3 r «5 

| cos n® d® + J cos n® d® + ) cos n® d® + ... 

ai 


*«3 

0.4 


0Í5 

a 6 


_4 

n7C 


[(—l) m sen na m \ 


171 = 1 , 2 , 3 , ... 


(C.16) 
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Figura C.3 

Função do 
chaveamento 
com SPWM. 



Devido à simetria de quarto de onda, B n = A 0 = 0. A substituição de A 0 , A n e B n na Eq. 
(C15)dá 


S(0) = A n cos n0 (C.17) 

n - 1, 3, 5, ... 

P 

(-l) m sen na m cos n0 
1,2,3,... J 


_4_ 

mt 


I 

rc = 1, 3, 5, 


m = 


Se a tensão de entrada for V)(0) = V s , as Eqs. (C.l) e (C.17) darão a tensão de saída como 


Vo(6) = v s X An COS n0 (C.18) 

n = 1,3, 5,... 

C.4 RETIFICADORES CONTROLADOS MONOFÁSICOS 
COM PWM SENOIDAL 

Se a tensão de entrada for V/(0) - V m cos 0, as Eqs. (C.l) e (C.17) resultarão na tensão de 
saída como 


oo 

14(0) = Vrn X An COS H0 COS 0 
n = 1,3, 5, ... 


(C.19) 
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tf 


m 


^ A n [cos (71 - 1) 0 + cos (n + 1)0] 
n- 1, 3, 5, ... 

= 0,5V m [Ai (cosO + cos 20) + A 3 (cos 20 + cos 40) 
+ A 5 (cos 40 + cos60) + ...] 


VmA 1 
2 


+ V: 


m 


I 


A n -1 + A n + 1 


COS 710 


(C20) 


« = 2,4,6, ... 


A primeira parte da Eq. (C.20) é a tensão média de saída e a segunda a tensão de 
ondulações. A Eq. (C.20) é válida, contanto que a tensão de entrada e a função do 
chaveamento sejam formas de onda cossenoidais. 

No caso de ondas senoidais, a tensão de entrada é tf z (0) = V m sen 0 e a função 
do chaveamento. 


se©) = I A n sen 710 
n = 1, 3, 5, ... 


(C21) 


As Eqs. (C.l) e (C.2) dão a tensão de saída como 


Vo(Q) = V m X A n sen 0 sen nQ 
n = 1, 3, 5, ... 


(C.22) 




A n [cos (ti - 1) 0 - cos (tí + 1) 0] 

71 = 1,3, 5, ... 

0,5Vín [Ai (cos 0 - cos 20) + A 3 (cos 20 - cos 40) 
+ A 5 (cos 40 - cos 60) + ...] 


Vm Ai 


- tf 


m 


An - 1 — An + 1 


COS 710 


ti = 2 , 4 , 6 , ... 


(C.23) 










MAKRON 

Books 


Análise Transitória 


D.1 CIRCUITO RC COM ENTRADA EM DEGRAU 

Quando a chave CHi na Figura 3.1a for fechada em t = 0, a corrente de carga do 
capacitor poderá ser determinada a partir de 


Vs — vr + 7?c — .Rí + ^ J i dt + z?c(f — 0) 


(D.l) 


com a condição inicial: v c (t = 0) = 0. Utilizando a Tabela D.l, a Eq. (D.l) pode ser 
transformada no domínio da transformada de Laplace s: 


V s 1 

T = RI(S) + cs í(s) 


que após a resolução para a corrente I(s) dá 


R(s + a) 


(D.2) 


onde a = 1 /RC. A transformada inversa da Eq. (D.2) no domínio do tempo dá 




(D.3) 


e a tensão sobre o capacitor é obtida como 


1 

v c (t) = — J idt = V s (l - e 
c 0 
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Em regime permanente (em t = oo) r 

I S = Í(t = oo) = 0 

V s 

= Vc = Vc(t = °o) = Y 


TABELA D.1 

Algumas Transformadas de Laplace. 

nn 

F(s) 

i 

Jj_ 


s 

t 

1 


s 2 

e~ al 

_1_ 


s + a 

sen at 

a 

2 2 
s + a 

cos at 

s 


2 2 
s + a 

nn 

sF(s) - F(0) 

nn 

s 2 F(s ) - sF(s) - F'(0) 


D.2 CIRCUITO RL COM ENTRADA EM DEGRAU 

Dois circuitos RL típicos são mostrados nas Figuras 3.2a e 9.3a. A corrente transitória 
através do indutor na Figura 9.3a pode ser expressa como 

Vs = VL + VR + E = L + Ri + E (D.5) 

dt 

com a condição inicial: i(t = 0) = I]. No domínio de Laplace, a Eq. (D.5) toma-se 

= L sl(s) - Lh + RI(s) + 


s 
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e calculando para I(s), obtém-se 


Vs - E h 

I(s) — T , + 


Ls(s + P) s + P 


Vs - E fl_ 1 
R s s + p 


+ 


h 


S + p 


(D.6) 


onde P = R/L. A transformada inversa da Eq. (D.6) dá 


i(t) = (1 - e pf ) + he 


(D.7) 


Se não houver corrente inicial no indutor (ou seja, I\ = 0), a Eq. (D.7) torna-se 


i(t) = ~ 0 - e" pf ) 


(D.8) 


Em regime permanente (em t = <*>), I s = i(t = ©o) = V s /R. 


D.3 CIRCUITO LC COM ENTRADA EM DEGRAU 

A corrente transitória através do capacitor nas Figuras 3.4a e 7.2a é expressa como 


Vs = vi + v c = L “ + ” í i dt + v c (t = 0) 
ctt L J 


(D.9) 


com as condições iniciais: v c (t = 0) = 0 e i(t = 0) = 0. Na transformada de Laplace, a 
Eq. (D.9) torna-se 


Vs 1 

~^ = L sl(s) + ~~ I(s) 
s Cs 


e calculando para I(s), obtém-se 


Vs 

I(s) = -— 2 - '-— 

L(S Z + COm) 


(D.10) 


onde (ú m = l/VLC. A transformada inversa da Eq. (D.10) dá a corrente de carga como 
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i(t) = V s 



sen (o) m t) 


(D.ll) 


e a tensão do capacitor é 


1 f í 

v c (t) = — J i(t) dt = V s [l - cos(o)mf)] (D.12) 

0 

Um circuito LC com uma corrente inicial do indutor de I m e uma tensão inicial 
do capacitor, de Vq, encontram-se na Figura 7.18a. A corrente no capacitor é expressa 
como 


Vs = L 


'dt + cí idt + v cV - °) 


(D.13) 


com a condição inicial i(t = 0) = l m e v c (t = 0) = V 0 . 

Nota: Na Figura 7.18a, Vq é mostrado como igual a ~2V S . No domínio de 
Laplace, a Eq. (D.13) torna-se 

Vs _ . . r r 1 Vo 

— L s/(s) — LIm + ~ + 

s Cs s 

e calculando para a corrente I(s) f obtem-se 


I(s) = 


Vs - Vo 


L(S 2 + CO m) + COm 


sL 


m 


(D.14) 


onde ü) m = 1/yLC. A transformada inversa da Eq. (D.14) dá 


Ut) = (V s - Vo) -\lj- sen((o m t ) + I m cos(o y, n t) 


(D.15) 


e a tensão do capacitor como 


Vc(t) = ^ J f I(t) dt + Vo 

c o 


— Itn v q Sen(03 m t) — (Vs — Vo) COS(COmt) + Vs 
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Sob condições de regime permanente, a tensão de saída dos conversores de energia é, 
geralmente, uma função periódica do tempo, definida por 

v 0 (t) = v 0 (t + T) (E.l) 

onde Té o período de tempo. Se / for a freqüência da tensão de saída em hertz, a 
freqüência angular será 


a = f = 2Kf (E.2) 

e a Eq. (E.l) poderá ser reescrita como 

v 0 ((ot) = v 0 ((x )f + 2n) (E.3) 

O teorema de Fourier estabelece que uma função periódica v 0 (t) pode ser descrita por um 
termo constante mais uma série infinita de termos em senos e cossenos de freqüência 
wg), onde n é um número inteiro. Portanto, v 0 (t) pode ser expressa como 


v 0 (t) 


oo 



« = 1 , 2 , 


(a n cosncof + b n sen ncof) 


(E.4) 
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onde a 0 /2 é o valor médio da tensão de saída v 0 (t). As constantes a or a n e b n podem ser 
determinadas a partir das seguintes expressões: 


2 çT 2 j* 2n 

a 0 = — v 0 (t) dt = - J v 0 ((út) d((út) 

T J o rc o 


2 r T 1 Ç ZK 

a 0 ~ tz I v 0 (t) cosmút dt = — v 0 ((òt) cosncoí d(cof) 

T J o n J o 


► 271 


2 f T 1 r 271 

a 0 = — v 0 (t) senncot dt = — v 0 ((dt) senncof d(($t) 

T J o n 0 


(E.5)j 

(E.6) 

(E.7) 


Se ü 0 (í) puder ser expressa como uma função analítica, essas constantes pode¬ 
rão ser determinadas através de uma integração simples. Se v 0 (t) for descontínua, que 
normalmente é o caso para a saída dos conversores, várias integrações (durante todo o 
período da tensão de saída) têm de ser realizadas para se determinarem as constantes a 0 , 
a n eb n . 


2 2 1 /2 

a n cos n(út + bn sen n cot = (a n + b n ) 


dn 


Adn + bn 


cos n(út + 


bn 


\ 


Taf+bJ 


sen ncot 


(E.8) 


J 


Vamos definir um ângulo § n , cujo cateto adjacente seja b n/ cateto oposto seja a n e a 

ry 0 1 /O 

hipotenusa seja (a } f + b } f) . Como resultado, a Eq. (E.8) torna-se 


2 2 1 /2 

a 71 cosnco, + b n sen n(út = (a n + ) (sen <j> n cos mo, + cos (j)^ sen ncút) /v q\ 

= (an + bn) 1/2 sen(na>f + <|> n ) 

onde 

<j>„ = tan” 1 (E.10) 

b n 

Substituindo a Eq. (E.9) na Eq. (E.4), a série também pode ser escrita como 


bi Q 

v 0 (t) = Y + 2, sen(ncof + <j> 77 ) 

77 - 1 , 2 , ... 


(E.ll) 






766 


Eletrônica de Potência - Circuitos, Dispositivos e Aplicações Apêndice E 


onde 


r ,2 , , 2 , 1/2 

Cn — (ttn + ün ) 


(E.12) 


C n e § n são a amplitude máxima e o ângulo de atraso do n-esimo componente harmôni¬ 
co da tensão de saída v 0 (t), respectivamente. 

Se a tensão de saída tiver uma simetria de meia-onda , o número de integrações 
dentro do período total poderá ser reduzido significativamente. Uma forma de onda tem 
a propriedade de simetria de meia-onda se esta satisfizer às seguintes condições: 


v 0 (t) 


~V 0 


t + 


r" 

2 


(E.13) 


ou 


V 0 ((út) = - Vo (CO t + TE) 


(E.14) 


Em uma forma de onda com simetria de meia-onda, o semiciclo negativo é a 
imagem espelhada do semiciclo positivo, mas defasada de T/2 s (ou te rad) do semiciclo 
positivo. Uma forma de onda com simetria de meia-onda não contém harmônicos pares 
(isto é, n = 2, 4, 6, ...) e possui apenas harmônicos ímpares (isto é, n = 1, 3, 5, ...). 
Devido à simetria de meia-onda, o valor médio é zero (isto é, a 0 = 0). As Eqs. (E.6), (E.7) 
e (E.ll) tornam-se 

2 ç T 1 Ç 2n 

= — v 0 (t) cos n(út dt = I z?o(cof) cos n(út d((út), n = 1,3,5,... 

J 0 n o 


2 r T Ir 271 

frrc = — v 0 (t) sen ncof dt = — v 0 ((ot) sen ncof á(cof), n = l, 3, 5, ... 

I 0 TE J 0 


v 0 (t) = Cn sen(TTC 0 f + (|>„) 

n = l, 3, 5, ... 

Geralmente, com simetria de meia-onda, = 0, e com simetria de um quarto de 

onda, a 0 = b n = 0. 
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********* p R 0G ~i ********* 

5 CLS 

10 REM "PROG-l" 

30 DIM ALFA(50), ALFAD(150), B{100) 

40 REM UNIFORM PWM ANGLE CALCULATION 

50 PRINT "O número de pulsos por semiciclo é menor que 50 ?" 

60 INPUT NP 

70 PRINT "O índice de modulação é menor que 1 ?" 

80 INPUT AMF 

82 PRINT "Listar os coeficientes de Fourier? para SIM e '2' para NÃO" 

83 INPUT NC 

84 PRINT "O componente harmônico desejado, de mais pita ordem, é menor que 100 ?" 

85 INPUT NM 
87 CLS 

90 PI-4!*ATN(1!) 

97 PRINT "Eletrônica de Potência, Muhammad H. Rashid, 1993 - Direitos Autorais 
Reservados * 

98 PRINT "Figura. 5.16 - Conversor CA-CC com PWM uniforme” 

100 DELTAM=(PI/NP)*AMF 

110 CENTR=(PI NP)/2 
120 ALFA(1)-CENTR-DELTAM/2 
130 ALFAD(1)=ALFA(1)*180/PI 
140 DELTAD=DELTAM*(180)/PI 
170 FOR M=2 TO NP 

180 ALFA(M)=ALFA(1)+(PI/NP)*(M-l) 

190 ALFAD(M)=ALFA(M)*180/PI 


767 






768 


Eletrônica de Potência - Circuitos, Dispositivos e Aplicações Apêndice F 


210 NEXT M 
220 VMAX=1 
230 V=0 

240 FOR M=1 TO NP 

250 V={COS(ALFA(M))-COS(ALFA(M)+DELTAM))+V 
260 NEXT M 

270 VDC=(VMAX/PI)*V/SQR(2) 

290 AN=0 
300 IA= 1 

310 FOR N=1 TO NM 
320 C=0 

330 FOR M=1 TO NP 

340 C=COS(N*ALFA(M))-COS(N*(ALFA(M)+DELTAM))+C 
350 NEXT M 

360 B(N)=(2*IA/(N*PI)*c 

365 IF NC=1 THEN PRINT "B("N") = "B(N) 

380 NEXT N 

381 PRINT "Número de pulsos por semiciclo = "NP 

382 PRINT "índice de modulação = "AMF 

383 PRINT "Largura do pulso em graus = "DELTAD 

384 FOR M=1 TO NP 

386 PRINT "'"M" em graus = "ALFAD(M) 

387 NEXT M 

388 PRINT "Tensão média de saída em % da tensão eficaz de entrada = "VDC*100 
390 I1=B(1}/SQR(2) 

400 PRINT "Corrente eficaz fundamental de entrada em % da corrente média da 
carga = "11*100 

40 5 SUM= 0 

410 FOR N=1 TO NM 

420 SUM=SUM+B(N)*B(N)/2 

430 NEXT N 

440 IS=SQR(SUM) 

450 PRINT "Corrente eficaz de entrada em % da corrente média de carga = "IS*100 
460 PF=I1/IS 
463 DF=1 

465 PRINT "Fator de deslocamento = "DF 
470 PRINT "Fator de potência = "PF 
500 END 

********* PROG-2 ********* 

5 CLS 

10 REMS "PROG-2" 

30 DIM SL(50), C(50), X(90), Y{90), ALFA(50), ALFAD(50), B(100) 

40 REM AC-DC CONVERTER WITH SINUSOIDAL PWM 
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50 PRINT "Qual é o número de pulsos por semiciclo ?" 

60 INPUT NP 

70 PRINT "O índice de modulação é menor que 1 ?" 

80 INPUT AMF 

8 % PRINT "Listar os coeficientes de Fourier? para SIM e '2' para NÃO." 

83 INPUT NC 

84 PRINT "O componente harmônico desejado, de mais alta ordem, é menor 
que 100 " 

85 INPUT NM 
87 CLS 

90 PI=4!*ATN(1!) 

95 PRINT Figura 5.17" 

97 PRINT "Eletrônica de Potência, Muhammad H. Rashid, 1993 - Direitos Autorais 
Reservados” 

98 PRINT "Figura 5.17 Conversor CA-CC com PWM senoidal" 

100 NS = 2 *NP 

102 TOL=.001 

104 FOR M=1 TO NS 

106 SL(M)=((-1) A M)*NS/PI 

108 NEXT M 

109 FOR M=1 TO NS STEP 2 

110 C{M)=M 

111 NEXT M 

112 FOR M=2 TO NS STEP 2 

113 C(M)=-(M-l) 

114 NEXT M 
116 Y(1)=AMF 

118 X(1)=PI/2 

119 FOR M=1 TO NS 

120 FOR 1=1 TO 50 

122 K=I+1 

124 X(K)=(Y(I)-C(M)/SL(M) 

126 Y(K)=AMF * SIN(X(K)) 

128 XX=ABS(X(K)-X(K-l)) 

130 IF XXcTOL THEN 134 

132 NEXT I 

134 ALFA{M)=X(I) 

136 NEXT M 

138 FOR M=1 TO NS 

140 ALFAD(M)=ALFA(M) *180/PI 

142 NEXT M 

220 VMAX=1 

230 V=0 

240 FOR M=1 TO NS STEP 2 
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250 V=(COS(ALFA(M))-COS(ALFA(M+l)))+V 
260 NEXT M 

270 VDC =(VMAX/PI)*V/SQR(2) 

290 AN=0 
300 IA=1 

310 FOR N=1 TO NM 
32 0 D= 0 

330 FOR M=1 TO NS STEP 2 

340 D=(COS(N*ALFA(M))-COS(N*ALFA(M +1)))+D 
3 5 0 NEXT M 

360 B(N)=(2*IA/(N*PI))*D 

365 IF NC=1 THEN PRINT "B("N") = ”B(N) 

380 NEXT N 

381 PRINT "Número de pulsos por semiciclo = "NP 

382 PRINT "índice de modulação = "AMF 
384 FOR M=1 TO NS 

386 PRINT "'"M" em graus = "ALFAD(M) 

387 NEXT M 

388 PRINT "Tensão média de saída em % da tensão eficaz de entrada = "VDC*100 
390 II=B(1)/SQR(2) 

400 PRINT "Corrente eficaz fundamental de entrada em % da corrente média da 
carga = "11*100 

40 5 SUM= 0 

410 FOR N=1 TO NM 

420 SUM=SUM+B(N)*B(N)/2 

430 NEXT N 

440 IS=SQR(SUM) 

450 PRINT "Corrente eficaz de entrada em % da corrente média dA carga = "IS*100 
460 PF = 11/IS 
463 DF-1 

465 PRINT "Fator de deslocamento = "DF 
470 PRINT "Fator de potência =" PF 
500 END 

********* PR 0G -3 ********* 

2 CLS 

3 PRINT "Exemplo 6.4" 

4 PRINT "Eletrônica de potência, Muhammad H. Rashid, 1993 - Direitos Autorais 
Reservados" 

5 INPUT "ÂNGULO DE DISPARO EM GRAUS ? ", ALP1 
10 ALP=ALPI*3.1415927#/180 

15 INPUT "ENTRE COM O VALOR EFICAZ DA TENSÃO DE ENTRADA ? ", VS 

20 INPUT "ENTRE COM O VALOR DA FREQÜÊNCIA DE ENTRADA EM HZ ? ", F 

30 INPUT "ENTRE COM O VALOR DA RESISTÊNCIA DE CARGA EM j ? ", R 

40 INPUT "ENTRE COM O CALOR DA INDUTÂNCIA DE CARGA EM mH ? ", L 



Apêndice F Listagem dos programas de computador em IBM-PC básica 


42 PI = 4 *ÀTN(1!) 

45 W=2 * PI*F 

50 XL=W*L*.001 

55 PRINT " IMPEDÂNCIA DA INDUTÂNCIA DA CARGA = ", XL 

105 PH=ATN ( XL/R) 

110 PH1 = 18 0* PH/PI 

120 PRINT "ÂNGULO DA CARGA = ", PHl 

130 DELB=.2 5 

140 DB = DELB* PI/18 0 

152 BET1=PH 

17 0 N= 1 

180 Yl= (R/XL) * (ALP-BETl ) 

190 Y2 = EXP (Yl) 

195 YX=SIN(ALP-PH) 

200 Y3=Y2*YX 

210 Y4=SIN(BET1-PH) 

215 N=N+1 

217 IF N=1000 THEN 360 
220 YY=ABS(ABS(Y3)-ABS(Y4) ) 

222 IF YY<.001 THEN 360 

230 BET1=BET1+DB 

245 IF Y4<0 THEN Y4 = 0 

250 GOTO 180 

360 BET=18 0*BET1/PI 

365 PRINT "ÂNGULO DE EXTINÇÃO = ", BET 
380 J=0 

384 DEL=(BET1-ALP)/180 

390 SUM= 0 

40 0 SUMM = 0 

402 L-L *.0 01 

410 WT=ALP+DEL*J 

420 T=WT/W 

430 X=-T+ALP/W 

440 X=X*R/L 

450 XI=EXP(X ) 

460 X2 =SIN(ALP-PH) 

470 X3 =X2 *Xl 
480 X4=SIN(WT-PH) 

490 X5 = X4-X3 

495 IF X5<0 THEN X5-0 

500 XX=X5*X5 

510 YY=X5 

54 0 SUM= SUM+XX 

55 0 SUMM = SUMM+ YY 
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555 J=J+1 

560 IF WT>BET1 THEN 800 
570 IF WT=BET1 THEN 800 
580 GOTO 410 
800 SUM=SUM*DEL/PI 

810 SUMM=SUMM*DEL/PI 

811 SUMM=SUMM/SQR(2) 

820 Y1=R*R+XL*XL 
830 Y1=SQR(Y1) 

840 IR=(VS/Y1)*SQR(SUM) 

850 ID=(VS/Y1)*SUMM 

860 PRINT "IR = ", IR, "ID = ", ID 

870 X=BET1-ALP+.5*SIN(2*ALP)-.5*SIN(2*BET1) 

872 IF X>0 THEN 880 

875 PRINT "INDUTÂNCIA MUITO BAIXA" 

880 VO=VS* SQR(X/PI) 

890 PRINT "VALOR EFICAZ DA TENSÃO DE SAÍDA = ", VO 
900 PO = 2 *IR*IR*R 

905 PRINT "Potência de saída = ", PO 
910 PF=PO/{VS*IR*SQR(2)) 

920 PRINT "Fator de potência = ", PF 
930 END 

********* PROG-4 ********* 

5 CLS 

8 PRINT "Exemplo 6.7" 

9 PRINT "Eletrônica de potência, Muhammad H. Rashid, 1993 - Direitos Autorais 
Reservados" 

10 PRINT "ENTRE COM O VALOR EFICAZ DA TENSÃO DE LINHA ? ", VS 

30 INPUT "ENTRE COM O VALOR DA RESISTÊNCIA DA CARGA, POR FASE, EM j ?", R 

45 INPUT "ÂNGULO DE DISPARO EM GRAUS ? ", ALP1 

70 X=4*ATN(1!) 

80 ALP=ALP1*X/18 0 

90 IM=SQR{2)*VS/R 

91 AX=X-ALP + SIN(2 *ALP)/2 

92 VO = VS* SQR {AX /X) 

93 PRINT "TENSÃO DE SAÍDA A PARTIR DA Eq. (6.35) ", VO 

100 NS = 3 60 

110 DEL=X/NS 
12 0 SUM= 0 
122 SUA= 0 
124 SUC=0 
130 J=0 

138 TI=ALP 
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139 IF Tl>X/3 OR Tl=X/3 THEN Tl=X/3 

140 Y=DEL*J 
150 IA=0 


155 

IC=IM*SIN(Y-4*X/3) 



156 

IF ALP>2*X/3 AND Y< 

: (X-ALP} THEM I 

:c=o 

158 

YY=IA-IC 



160 

SUM= SUM+YY*YY 



162 

SUA=SUA+IA*IA 



164 

SUC=SUC+IC*IC 



170 

J=J+1 



180 

IF Y >T1 OR Y = T1 THI 

2N 3 00 



200 GOTO 14 0 
300 T2 =X/3 
320 Y=DEL*J 
322 IA=IM*SIN(Y) 

324 IC=IM*SIN(Y-4*X/3) 

330 YY=IA~IC 
340 SUM=SUM+YY*YY 
342 SUA= SUA+IA*IA 
344 SUC=SUC+IC*IC 
350 J=J+1 

360 IF Y>T2 OR Y=T2 THEN 400 
370 GOTO 320 
400 T3=ALP+X/3 
405 Y=DEL*J 

410 IA=IM*SIN(Y) 

411 IF ALP>X/3 AND Y<ALP THEN IA=0 

412 IC=0 

416 YY=IA-IC 
420 SUM=SUM+YY*YY 
422 SUA= SUA+IA*IA 
424 SUC=SUC+IC*IC 
430 J=J+1 

440 IF Y>T3 OR Y=T3 THEN 500 

450 IF Y>X OR Y=X THEN 500 

460 GOTO 405 

500 T4 =X 

510 Y=DEL*J 

512 IA=IM*SIN{Y) 

514 IC=IM*SIN(Y-4*X/3) 

520 YY = IA-IC 
530 SUM=SUM+YY*YY 
532 SUA=SUA+IA* IA 
534 SUC=SUC+IC*IC 
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54 0 J=J+1. 

550 IF Y>T4 OR Y=T4 THEN 6 00 
560 IF Y>X OR Y=X THEN 600 
570 GOTO 510 

600 PRINT "NÚMERO DE AMOSTRAS = ", J 
620 IA=SQR(SUA/J) 

625 PRINT "VALOR EFICAZ DA FASE A = ", IA 
630 IC=SQR(SUC/J) 

635 PRINT "CORRENTE EFICAZ DA FASE C = ", IC 
640 IL=SQR(SUM/J) 

645 PRINT "VALOR EFICAZ DA CORRENTE NA FASE A = ", IL 

648 VO=IA*R 

649 PRINT "VALOR EFICAZ DA TENSÃO DE FASE DE SAÍDA = ", VO 

650 PO=IA*IA*R*3 

660 PRINT "POTÊNCIA DE SAÍDA ", PO 
670 VA=3 *VS*IA 

680 PRINT "POTÊNCIA APARENTE = ", VA 
690 PF=PO/VA 

70,0 PRINT "FATOR DE POTÊNCIA - ", PF 
900 END 

********* PROG-5 ********* 

5 CLS 

10 REM "PROG-5" 

30 DIM ALFAM(20), ALFAD(20), BN(100), AN(100), V(100) 

40 REM UNIFORM PWM ANGLE CALCULATION 

50 PRINT "Qual é o número de pulsos por semiciclo ?" 

60 INPUT NP 

65 PRINT "Listar os coeficientes de Fourier? '1' para SIM e ' 2 ' para NÃO " 

70 INPUT NC 

75 PRINT "O componente harmônico desejado, de mais alta ordem, é menor que 100 " 

80 INPUT NM 

82 PRINT "O índice de modulação é menor que 1 ?" 

8 5 INPUT AMF 

87 CLS 

89 AMF =1.0* NM 

9 0 PI=4!* ATN(1i ) 

97 PRINT "Eletrônica de potência, Muhammad H. Rashid, 1993 - Direitos Autorais 
Reservados" 

98 PRINT "Figura 10.13 - Inversor com PWM uniforme" 

100 DELTA=(PI/NP)*AMF 

105 DELTAD = DELTA*18 0/PI 

110 CENTR=(PI/NP)/2 

120 ALFAM(l)=CENTR-DELTA/2 
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13 0 ALFÀD(1)=ALFAM(1)* 180/PI 
17 0 FOR M= 2 TO NP 

180 ALFAM(M)=ALFAM(1)+(PI/NP)*(M-l) 

190 ALFAD(M) = ALFAM (M)*180/PI 
210 NEXT M 
220 VS=1! 

225 FOR N=1 TO NM STEP 2 
230 A= 0 
234 B= 0 

240 FOR M=1 TO NP 

250 B=SIN(N*(ALFAM(M)+DELTA/2))-SIN(N*(PI+ALFAM(M)+DELTA/2))+B 
253 A=COS(N*(ALFAM(M)+ DELTA/ 2)) -COS (N* (PI+ALFAM(M)+DELTA/2)) +A 
260 NEXT M 
2 6 5 AN (N)= 0 

270 BN(N)=((2*VS/(N*PI))*SIN(N*DELTA/2))*B 

272 V(N)=SQR(AN(N)*AN(N)+BN(N))/SQR(2) 

273 IF NC=1 THEN PRINT " AN("N") = "AN(N), "BN(" N") - "BN(N), *V("N") = "V(N) 

275 NEXT N 

381 PRINT "Número de pulsos por semiciclo = "NP 

382 PRINT "índice de modulação = "AMF 

383 PRINT "Pulsos de larguras iguais em graus k = "DELTAD 

384 FOR M=1 TO NP 

386 PRINT M" em graus = "ALFAD(M) 

387 NEXT M 

388 PRINT "Tensão eficaz fundamental de saída em % da tensão média de 
entrada = "V(l)*100 

390 VX=VS* SQR( (NP*DELTAD)/18 0) 

400 PRINT "Tensão eficaz de saída em % da tensão média de entrada = " VX*100 
410 HF=(SQR(VX*VX-V(1)*V(1)))/V(1) 

420 PRINT "Fator harmônico em % = " HF*100 

42 5 SUM= 0 

43 0 FOR N = 2 TO NM 

440 SUM=SUM+(V(N)/(N A 2)) A 2 

45 0 NEXT N * 

460 DF = SQR(SUM)/V(1) 

46 5 PRINT "Fator de distorção em % = 11 DF* 10 0 
500 END 

********* PROG-6 ********* 

5 CLS 

10 REM "PROG-6" 

30 DIM SL(25), C(25), V(100) ; Y(90), X(90), ALFA(25), ALFAD(25), AN(50), BN(50) 
40 REM SPWM ANGLE CALCULATION 

50 PRINT "Qual é o número de pulsos por semiciclo ?" 
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60 

INPUT 

NP 





70 

PRINT 

"O índice de modulação 

é 

menor que 1 ?" 



80 

INPUT 

NM 





82 

PRINT 

"Listar os coeficiente 

s c 

le Fourier?" ' 1' pai 

■a SIM e 

'2' para NÃO " 

83 

INPUT 

NC 





84 

PRINT 

"O componente harmônico 

de 

sejado, de mais alta 

ordem, 

é menor que 100' 

87 

CLS 






89 

AMF =1. 

0*NM 





90 

PI = 4 ! * 

r ATN{1!) 





97 

PRINT 

"Eletrônica de potênci 

a., 

Muhammad H. Rashid, 

1993 - 

Direitos Autor 


Reser\ 

rados " 





98 

PRINT 

"Figura 10.15 - Invers 

or 

c om PWM" 




100 NS=2*NP 

105 TOL=.0001 

110 FOR M=1 TO NS 

115 SL(M)=((-1) A M)*(<NS+2)/PI) 

120 NEXT M 

121 FOR M=1 TO NS STEP 2 

122 C(M)=M+1 

124 NEXT M 

125 FOR M=2 TO NS STEP 2 

130 C(M)=-M 


135 

NEXT M 





140 

Y(1)=AMF 





145 

X(l)= PI/ 

2 




150 

FOR M= 1 

TO 

NS 



155 

FOR 1 = 1 

TO 

90 



160 

K=I + 1 





165 

X ( K.) = ( Y ( 

I) - 

C <M) } 

/SL 

(M) 

17 0 

Y(K)=AMF 

*SI 

N (X (K 

) ) 


175 

XX=ABS(X(K) 

-X (K- 

D ) 


180 

IF XXcTO 

L THEN G 

OTO 

190 

18 5 

NEXT I 





190 

ALFA (M) = 

X(I 

) 



195 

NEXT M 





200 

FOR M=1 

TO 

NP 



202 

ALFAM(M) 

-AL 

FA (2 * 

M- 1 

) 

204 

DELTAM(M 

) = A 

LFA (2 

*M) 

-ALFA(2*M 

206 

ALFAD(M) 

=AL 

FAM (M 

) *1 

80/PI 

208 

DELTAD(M 

) =D 

ELTAM 

(M) 

* 18 0/PI 

218 

NEXT M 





220 

VS = 1 





225 

FOR N=1 

TO 

NM ST 

EP 

2 

230 

A= 0 
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234 B= 0 

240 FOR M=1 TO NP 

250 X=SIN (N* (ALFAM(M) h-DELTAM(M) / 2) ) -SIN(N* ( PI+ALFAM (M) +DELTAM {M) 12) ) 

251 B=SIN<N*DELTAM(M) /2) *X + B 

255 Y=COS(N*(ALFAM(M)+DELTAM(M) 12) ) -COS(N*{PI+ALFAM(M)+DELTAM(M)/2)) 

256 A= 0 
260 NEXT M 

265 AN(N)=((2*VS)/(N*PI))*A 
27 0 BN (N) ={ (2 *VS)/(N*PI) )*B 

272 V(N)=SQR(AN(N) * AN(N)+BN(N)*BN(N) )/SQR(2) 

273 IF NC=1 THEN PRINT "AN("N") = "AN{N), "BN("N") = "BN(N) , "V("N") = * 
275 NEXT N 

381 PRINT "Número de pulsos por semiciclo = "NP 
3 82 PRINT "índice de modulação = 11 AMF 

383 PRINT "Pulsos de larguras diferentes em graus" 

384 FOR M=1 TO NP 

386 PRINT M" em graus = "ALFAD(M), " k "M" em graus = "DELTAD(M) 

387 NEXT M 

388 PRINT "Tensão eficaz fundamental de saída em % da tensão média de 
entrada ~ "V{1)* 100 

38 9 VX = 0 

390 VS=1 

391 FOR M=1 TO NP 

3 9 2 VX = DELTAM(M)+VX 

394 NEXT M 

396 VX=V S * SQR(VX/PI) 

400 PRINT "Tensão eficaz de saída em % da tensão média de entrada = "VX* 
40 8 HF= ( SQR (VX*VX-V (1) *V (1) ) ) /V ( 1) 

42 0 PRINT "Fator harmônico em. % = " HF*100 

42 5 SUM= 0 

430 FOR N=2 TO NM 

440 SUM=SUM+(V(N)/(N A 2)) A 2 

450 NEXT N 

46 0 DF = SQR(SUM)/V(1) 

465 PRINT “Fator de distorção em % = " DF*100 
500 END 

********* PROG-7 ********* 

5 CLS 

10 REM "PROG-7" 

30 DIM SL(25), C(25), V(100), Y(90), X(90), ALFA(25), ALFAD(25), AN(50) 
40 REM SPWM ANGLE CALCULATION 

50 PRINT "Qual é o número de pulsos nos primeiros 60 graus ?" 

6 0 INPUT NP 


V (N) 


100 


BN(5 0) 











778 


Eletrônica de Potência - Circuitos, Dispositivos e Aplicações Apêndice F 


70 

80 

82 

83 

84 
87 

89 

90 

97 

98 
100 
1.0 5 
110 
115 
120 
121 
122 
124 

12 5 
130 

135 

136 

13 8 

14 0 
14 5 
150 
155 
16 0 
165 
170 

17 5 
180 
1.82 
184 

18 6 
18 8 
190 
192 
194 
19 5 
196 
198 
200 


PRINT "O índice de modulação é menor que 1 ?" 

INPUT NM 

PRINT "Listar os coeficientes de Fourier?" ' 1' para. SIM e '2' para NÃO " 
INPUT NC 

PRINT "O componente harmônico desejado, de mais alta ordem, é menor que 100 " 
CLS 

AMF=1.0 *NM 
PI = 4!* ATN(1í ) 

PRINT "Eletrônica de potência, Muhammad H. Rashid, 1993 - Direitos Autorais 
Reservados" 

PRINT "Figura 10.18 - Inversor com PWM modificada" 

NS = 2 *NP 
TOL =.0001 
FOR M=1 TO NS 

SL(M)=({“1)*M)* (3*(NS+1)/PI) 

NEXT M 

FOR M=1 TO NS STEP 2 
C(M)=M+1 
NEXT M 

FOR M=2 TO NS STEP 2 

C(M)=-M 

NEXT M 

NAT=2*NS+2 

NPT=NAT/2 

Y(1)=AMF 

X(l)=PI/2 

FOR M=1 TO NS 

FOR 1=1 TO 90 

K = I +1 

X(K) = (Y(I)-C (M) ) /SL{M) 

Y(K)=AMP* SIN(X(K) ) 

XX=ABS(X(K)-X(K-l)) 

IF XX<TOL THEN GOTO 184 

NEXT I 

ALFA(M)=X(I) 

NEXT M 

ALFA(NS+1)=PI/3 
• ALFA(NS + 2)= 2 * PI / 3 
NAS=NS+1 

FOR M=NAS TO NAT 

J=NAT-M+1 

ALFA(M)=PI-ALFA(J) 

NEXT M 

FOR M=1 TO NPT 
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202 ALFAM(M)=ALFA{2*M-1) 

204 DELTAM(M)= ALFA{2 *M)-ALFA(2*M-1) 

206 ALFAD(M)=ALFAM(M)* 18 0/PI 
208 DELTAD(M)=DELTAM(M)*180/PI 
218 NEXT M 
220 VS=1 

225 FOR N=1 TO NM STEP 2 
230 A= 0 
234 B= 0 

240 FOR M=1 TO NPT 

250 X=SIN(N*(ALFAM(M)+DELTAM(M) /2)) -SIN(N*(PI+ALFAM{M)+DELTAM(M)/2)) 

251 B=SIN(N*DELTAM(M) /2 )*X + B 

255 Y=COS(N*(ALFAM(M)+DELTAM(M) 12) )-COS(N*(PT + ALFAM(M)+DELTAM(M)/2) ) 

256 A= 0 
260 NEXT M 

26 5 AN(N} = ( (2 *VS)/(N*PI) )*A 
270 BN(N)=((2*VS)/(N*PI))*B 

272 V(N)=SQR(AN(N)*AN(N)+BN(N)*BM(N))/SQR{2) 

273 IF NC= 1 THEN PRINT " AN ( " N" ) = 11 AN (N) , " BN ( " N " ) = " BN (N) , " V ( " N " ) = "V(N) 

27 5 NEXT M 

381 PRINT "Número de pulsos por serniciclo = "NPT 

382 PRINT "índice de modulação = 11 AMF 

384 PRINT "Os ângulos (em graus) são " 

385 FOR M=1 TO NPT 

386 PRINT M" em. graus - "ALFAD (M) , " k" M" em graus = " DELTAD (M) 

387 NETX M 

388 PRINT "Tensão eficaz fundamental de saída em % da tensão média de 
entrada = "V(l)*100 

389 VX=0 

390 VS = 1 

391 FOR M=1 TO NPT 

392 VX=DELTAM(M) 4-VX 
394 NEXT M 

396 VX=VX* SQR(VX/PI) 

400 PRINT "Tensão eficaz de saída em % da tensão média de entrada = " VX*100 
40 8 HF =(SQR(VX*VX~V(1)*V(1) ) )/V(1) 

420 PRINT "Fator harmônico em % = " HF*100 

42 5 SUM= 0 

430 FOR N=2 TO NM 

440 SUM-SUM+(V(N)/(N A 2)) A 2 

450 NEXT N 

460 DF=SQR(SUM)/V(1) 

465 PRINT "Fator de distorção em % = " DF*100 
500 END 
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Data Sheet No. PD-2.110 


Figura G.l 

Folha de dados 
para o diodo IR 
do tipo R23AF 
(cortesia da 
International 
Rectifier). 


R23AF SERIES 
800-600 VOLTS RANGE 
REVERSE RECOVERY TIME 0.9 ps 
300 AMR AVG HOCKEY PUK 
SOFT FAST RECOVERY RECTIFIER DIODES 


VOLTAGE RATINGS 


VOLTAGE 

Vrrm.V b -(V) 

Vrsm-M 

CODE 

Max. rep. peak reverse 

Max. non-rep. peak 

(D 

and direct voltage 

reverse voltage 


Tj = -40° to 125°C 

Tj = 25° to 125° C 

8 

800 

900 

6 

600 

700 


MAXIMUM ALLOWABLE RATINGS 


PARAM ETER 

VALUE 

UNITS 

NOTES 

Tj 

Junction temperature 

-40 to 125 

°C 


T stg 

Storage temperature 

-40 to 150 

°C 


'f(AV) 

Max. av. current 

300 

A 

180° half sine wave 


@ Max. T c 

85 

“C 


V{RMS) 

Nom. RMS current 

470 

A 


!fsm 

Max. peek non-rep. 
surge current 

4960 


50Hz half cycle sine wave Initial Tj = 125°C, rated 


5200 


Vrrm applied after surge. 

60Hz half cycle sine wave 



5900 

A 

50Hz half cycle sine wave Initial Tj = 125°C, no 



6180 


voltage applied after surge. 

60 Hz half cycle sine wave 

l 2 t 

Max. I 2 t capability 

124 


t = 10ms Initial Tj = 125°C, rated V RRM applied after 



113 

1 A P 

t = 8.3ms SUf9e ' 



175 

kA 2 s 

t = 10ms Initial Tj = 125°C, no voltage applied after 



160 


surge. 

t = 8.3ms 

l 2 vf 

Max. I 2 vt capability 

1750 

kA 2 vsT 

initial Tj = 125°, no voltage applied afetr surge. 

I 2 t for time t x = l 2 Vt - vt x . 0.1 < t x < 10ms. 

F 

Mounting force 

4450(1000) ± 10% 

N(lbf) 



780 
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R23AF SERIES 
800-600 VOLTS RANGE 


CHARACTERISTICS 


PARAMETER 

MIN. 

TYP. 

MAX. 

UNITS 

TEST CONDITIONS 

V FM Peak forward voltage 


1.50 

1.63 

V 

ínitial Tj = 25'C, 50-60Hz half sine, l peak = 940A. 

V F (roji Low-Level thereshold 



0.962 

V 

Tj = 125“C 

Av. power = V F(T0) l F(AV) + r F (I F (rmS)) ’ 

Use Low Levei values for 

IpM s K rated ! fíav) 

Vp(TO)? High-Leve! thereshold 

— - 

.... 

1.30 

r F1 Low-Level resistance 

-- 

.... 

0.657 

mQ 

r F2 High-Level resistance 



0.353 

t rr Reverse recovery time 

"A" suffix 


0.9 


MS 

Tj = 125‘C. I FM = 750A. 

di R /dt = 25A/JIS for sinusoidai pulse. 

"B' 1 suffix 


1.1 


t ir Reverse recovery time 

"A" suffix 



2.20 

ps 

Tj = 125‘C l FM -- 750A. 

di R /dt = 25A/jjs for sinusoidai pulse. 

U. 

"B" suffix 

...... 

— 

2.50 

S "S" Factor (yt a ) 

''A' 1 suffix 

0.59 




”B" suffix 

0.56 


— - 

il 

rívi 

Wec> R« v erse current 

"A” suffix 



33 

A 


T* dÍ R 

"B" suffix 

— - 

---- 

36 

dt \ Qrr 

Q rr Recovered charge 

"A” suffix 



37 

jíC 

X-I 

'RM (REC) 

trr = ta + t b 

"B" suffix 

...... 

---- 

45 

l RM Peak reverse current 



35 

mA 

Tj = 125C Max. rated V RFiM . 

RthJC Thermal resistance, 

junction-to-case 



0.08 

"C/W 

DC operation, double side cooled. 



0.09 

“C/W 

180° sine wave, double side cooled. 

....... 

.... 

0.09 

“C/W 

120“ rectangular wave. double side cooled. 

R(hCS Thermal resistance, 

case-to-sink 

. 

. 

0.06 

C C/W 

Mtg. surface smooth, flat and greased. Single side 
cooled. For double side, divide value by 2, 

wt Weight 


57{2.0) 


g{°z) 


Case Style 

D0-200AA JEDEC 


Figura G.l 

Folha de dados 
para o diodo IR 
do tipo R23AF 
(cortesia da 
International 
Rectifier). 

(i continuação) 
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Eletrônica de Potência - Circu 


Figura G.l 

Folha de dados 
para o diodo IR 
do tipo R23AF 
(cortesia da 
International 
Rectifier). 

(i continuação) 




Fig. 3 - Forward 


Z T i = 125°C 

s —V-rr 


=ig. 5 - Max. En< 
Trapezoi 
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R23AF SERIES 
800-600 VOLTS RANGE 



0 10 20 30 40 50 60 70 80 90 100 

RATE OF FALL 0F FORWARD CURRENT (-d/d,) - A/ps 

Fig. 7 - Typical Reverse Recovery Current 



RATE OF FALL OF FORWARO CURRENT (-d/d t ) - A/jjs 

Fig. 8 - Typical Reverse Charge 



0 10 20 30 40 50 60 70 80 90 100 

RATE 0F FALL 0f FORWARD CURRENT (-d/d t ) - A/\xS 

Fig. 7a - Typical Reverse Recovery Current 



RATE OF FALL 0F FORWARD CURRENT (-d/d t ) - A/ M s 

Fig. 8a - Typical Recovery Charge 




RATE 0F FALL OF FORWARD CURRENT (-d/d t ) - A/fiS RATE 0F FALL 0F FORWARD CURRENT (-d/d,) - A/jiS 

Fig. 9 - Typical "S" Factor (t,/t a ) Fig. 9a - Typical "S" Factor (Xjt a ) 


Figura G.l 

Folha de 
dados para o 
diodo IR do 
tipo R23AF 
(cortesia da 
International 
Rectifier). 

(i continuação) 
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Figura G.l 

Folha de dados 
para o diodo IR do 
tipo R23AF 
(cortesia da 
International 
Rectifier). 
(continuação) 


R23AF SERIES 
800-600 VOLTS RANGE 



SOUARE WAVE PULSE DURATION - s 

Fig. 10 —Transient Thermal Impedance, 
Junction-to-Case 



Fig. 11 — Non-Repetitive Surge 
Current Ratings 


ORDERING INFORMATION 


TYPE 

VOLTAGE 

RECOVERY TIME 


CODE 

Vrrm 

CODE 

trr 

R23AF 

8 

800V 

A 

0.9(xs 


6 

600V 

B 

1.1 JJ.S 


(1) t rr is typicai at 25°C. 

Max. t rr is guaranteed at 125°C. See table of Characteristics. 

For example, for a device with trr = 0.9ps, V RRM = 600V, 
order as R23AF6A. 
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R23ÂF SERIES 
800-600 VOLTS RANGE 


Figura G.l 



3.56(0.140) DiA. NOM. X 
1.83 (0.072 DEEP MIN. 
BOTH ENDS 


Folha de dados para o 
diodo IR do tipo 
R23AF (cortesia da 
International Rectifier). 
(continuação) 



CREEPAGE DISTANCE: 12.45 (0.490) MIN. 
STRIKE DISTANCE: 10.42 (0.419) MIN. 


Conforms to JEDEC Outline DO-200AA 
Ail Dimensions in Millimeters and (Inches) 
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Figura G.2 

Folha de dados 
para o SCR tipo 
IR-S30EF, S30EFH 
(cortesia da 
International 
Rectifier). 


S30EF & S30EFH SERIES 
800-600 VOLTS RANGE 
STANDARD TURN-OFF TIME 12 lis 
850 AMP RMS, RING AMPLIFYING GATE 
INVERTER TYPE HOCKEY PUK SCRs 


VOLTAGE RATINGS 


VOLTAGE 

CODE 

(D 

V RRM' V DRM * (V) 

Max. rep. peak reverse 
and off-state voltage 

V RSM ‘ M 

Max. non-rep. peak 
reverse voltage 
tp < 5ms 

NOTES 


Tj = -40° to max. rated 

Tj = 25° to max. rated 


8 

800 

900 

Gate open 

6 

600 

700 



MAXIMUM ALLOWABLE RATINGS 


PARAMETER 

SERIES 

VALUE 

UNITS 

NOTES 

TJ 

Junction temperatura 

S30EF 

*40 to 125 

“C 




S30EFH 

-40 to 140 



T -s.g 

Storage temperature 

ALL 

-40 to 150 

!> C 


! T(AV) 

Max. av. current 

ALL 

540 

A 

180° half sine wave 

e Max. T c 

S30EF 

70 

°C 




S30EFH 

85 


*T(RMS) 

Nom, RMS current 

ALL 

850 

A 


! tsm 

Max. peak non- 
repetitive 
surge current 

ALL 

8100 


50Hz half cycle sine wave Initial Tj = 125‘C, rated 



8500 


60Hz half cycle sine wave 




9650 


50Hz half cycle sine wave Initial Tj = 125 Ô C, no 




10000 


60Hz half cycle sine wave 

l 2 t 

Max. I 2 t capability 

ALL 

330 


t = lOms Initial Tj = 125°C, rated V RRM applied after 




300 

kA 2 s 

surge. 

1 5= 8.3 




465 

t = 10ms Initial Tj = 125°C, no voltage applied after 




425 


. surge. 

t = 8.3ms 

i z vT 

Max. l 2 Vt capability 

ALL 

4650 

kA 2 vs 

Initial Tj = 125“C, no voltage applied after surge. 

I 2 t for time t x = l 2 Vt. Vt x . 0.1 < t x < 10ms. 

di/dt 

Max. non-repetitive 
rate-of-rise of 
current 

ALL 

800 

A/ps 

Tj = 125°, V D = V DRM , l TM = 1600A. Gate pulse: 20V, 200. 

10ps, 0.5ps rise time. Max. repetitive di/dt is 
approximately 40% of non-repetitive value. 

P GM 

Max. peak gate power 

ALL 

10 

W 

t p < 5ms 

P G(AV) 

Max. av. gate power 

ALL 

2 

W 


+i GM 

Max. peak gate current 

ALL 

3 

A 

t p < 5ms 

“ V GM 

Max. peak negative 
gate voltage 

ALL 

15 

V 


F 

Mounting force 

ALL 

8900 (2000) ± 10% 

N(lbf) 



(1) To complete the pari number, reter to the Ordering Information table. 
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S30EF & S30EFH SERIES 
800-600 VOLTS RANGE 


CHÃRACTERSSTICS 


PARAMETER 

SERIES 

MIN. 

TYP. 

MAX. 

UNITS 

TEST CONDITIONS 

Tj Peak on-state voltage 

ALL 

— 

2.15 

2.23 

V 

Inítial Tj = 25°C, 50-60HZ half sine, 1^ = 1700A. 

v T(TO)1 Low-Level threshold 

ALL 

— 

— 

1.24 

V 

Tj = max. rated 

Av. power = V T(TD) • l T ( AVj + Tj • (>t(rms)) 

Use Low Levei value for 
'tm - n raíed 't/avj 

V T( to )2 High-Level threshold 

— 

— 

1.56 

r T1 Low-Level resístance 

ALL 

— 

— 

0.57 

mQ 

r T2 High-Level resístance 

— 

— 

0.41 

l t Latching current 

ALL 

—- 

270 

— 

mA 

T c = 25°C, 12V anode. Gate pulse: 10V, 200,100ps. 

l H Holding current 

ALL 

— 

90 

500 

mA 

Tq = 25 C C, 12V anode. Initial IT = 10A, 

t d Delay Time 

ALL 

— 

0.5 

1.5 

MS 

T c = 25°C, VD = rated V DRM , 50A resístive load. 

Gate pulse: 10V, 200,10ps, iMsrisetime. 

t q Turn-offtíme 

"A" suffix 

S30EF 

_ 

_ 

12 

MS 

Tj = max. rated. t TM = 500A, dip/dt = 25A/ps, V R = 50V, 
dv/dt = 200V/ps Lin. to 80% V DRM . Gate: 0V, 1000. 

"B" suffix 

S30EF/H 

— 

— 

15 

tqtdiode) Turn-off time with 
feedback diode 

"A" suffix 

S30EF 



15 

MS 

Tj = max. rated. I TM = 500A, di R /dt = 25A/ps, V R = 1V, 
dv/dt = 600V4is Un. to 40% V 0RM . Gate: 0V, 1000. 

“B" suffix 

S30EF/H 

— 

— 

20 

Irm(REC) Recovery current 

ALL 

— 

47 

— 

A 

M-C 

Tj = 125°C. I TM = 500A, di R /dt = 50A/ps. 

Q rr Recovery charge 

ALL 

— 

46 

— 

dv/dt Criticai rate-of-rise 

of off-state voltage 

ALL 

500 

700 

— 

V/M-S 

Tj = 125°C. Exp. to 100% or Lin. Higher dv/dt value 

to 80% V DRM , gate open. avaílable. 

1000 

— 

— 

Tj = 125°C. Exp. to 67% V QRM , gate 
open. 

l RM , Peak reverse and 

l DM off-state current 

S30EF 

— 

15 

40 

mA 

Tj = max. rated. Rated V RRM and V DRM , gate open. 

S30EFH 

— 

20 

60 

i GT DC gate current 

to trigger 

ALL 

— 

— 

300 

.| 

mA 

TC = -A 0 “C + i 2 v anode-to-cathode. For recommended gate 


50 

70 

150 

drive see "Gate Characteristícs figure. 

TC - 25°C 

V GT DC gate voltage 

to trigger 

ALL 

— 

— 

3.3 

v 

TC = -40-0 


— 

1.2 

2.5 

TC - 25“C 

V Q p DC gate voltage 

not to trigger 

ALL 

— 

— 

0.3 

V 

Tq = 125°C. Max. value which wíll not trigger with 
rated V DRM anode-to-cathode. 

R ttúC Thermal resístance, 

junction-to-case 

ALL 

— 

— 

0.040 

"CM 

DC operation, double side cooled. 

— 

— 

0.050 

"CM 

180° sine wave, double side cooled. 

— 

— 

0.053 

"CM 

120° reclangular wave, double side cooled. 

RtriCS Thermal resístance, 
case-to-sink 

ALL 

— 

— 

0.040 

°CM 

Mtg. surface smooth, flat and greased. Single side 
cooled. For double side, divide value by 2. 

wt Weight 

ALL 

— 

85(3.0) 

- j 

g(oz) 


Case Style 

ALL 

IR A-29 ! 


Figura G.2 

Folha de dados 
para o SCR 
tipo IR-S30EF, 
S30EFH 
(cortesia da 
International 
Rectifier). 
(continuação) 
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Figura G.2 


S30EF & S30EFH SERIES 
800-600 VOLTS RANGE 


Folha de dados 
para o SCR tipo 
IR-S30EF, S30EFH 
(cortesia da 
International 
Rectifier). 
(continuação) 



145 

135 

125 

115 

105 

|95 

85 

75 

|65 


0 100 200 300 400 500 600 700 800 900 1000 

AVERAGE ON-STATE CURRENT - A 

Fig. 1 — Case Temperature Ftatíngs 
Sinusoidal Waveforms, 50 to 400 Hz 




145 

135 

125 

115 

105 

95 

85 

75 

65 


200 400 600 800 1000 1200 1- 

AVERAGE ON-STATE CURRENT - A 

Fig. 2 — Case Temperature Ratings 
Rectangular Waveforms, 50 to 400 Hz 



Fig. 3 — Power Loss Characteristics 
Sinusoidal Waveforms 


AVERAGE ON-STATE CURRENT - A 

Fig. 4 — Case Temperature Ratings 
Rectangular Waveforms, 50 to 400 Hz 



MAX. INSTANTANEOUS ON-STATE V0LTAGE - V 

Fig. 5 — On-State Characteristcs 



PULSE BASEW1DTH - s 

Fig. 6 —Max. Energy Loss per Pulse 
Sinusoidal Waveforms 








































MAX. TRANSiENT THERMAL IMPEDANCE - "C/W REVERSE RECOVERED CHARGE - nC PEAK ON-STATE CURRENT - 
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S30EF & S30EFH SERIES 
800-600 VOLTS RANGE 



Trapezoidal Waveforms, di/dt = 50 A/jis 



Fig. 8 — Max. Energy Loss per Pulse 
— Trapezoidal Waveforms, di/dt = 200 A/|is 



0 20 40 60 80 100 120 140 160 180 200 

RATE 0F FALL 0F ON-STATE CURRENT (-di/dt) - A/*is 

Fig. 9 —Typical Recovered Charge 



Fig. 11 —Transient Thermal Impedance, 
Junction-to-Case 



Fig. 10 —Typical Reverse Energy Losses 



INSTANTANEOUS GATE CURRENT - A 


Fig. 12 — Gate Characteristics 


Figura G.2 

Folha de dados 
para o SCR tipo 
IR-S30EF, S30EFH 
(cortesia da 
International 
Rectifier). 
(continuação) 
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Figura G.2 

Folha de dados 
para o SCR tipo 
IR-S30EF, S30EFH 
(cortesia da 
International 
Rectifier). 
(continuação) 


S30EF & S30EFH SERIES 
800-600 VOLTS RANGE 



NUM8ER OF EOUAL AMPLITUDE HALF CYCLE CURRENT PULSES - N 

Fig. 13 — Non-Repetitive Surge Current Ratíngs 



1.6 1.7 1.8 1.9 2.0 2.1 2.2 2.3 2.4 2.5 2.6 

MAX. INSTANTANEOUS 0N-STATE V0LTAGE E Tj = 25°C - V 

Fig. 14 —Trend for Turn-Off 
Time vs. On-State Voltage 

(1) These curves are intended as a guideline. Tò specify 
non-standard L/Vim contact factory. 


ORDERING INFORMATION 


TYPE 

TEMPERATURE 

VOLTAGE 

TURN-OFF 


CODE 

MAX. Tj 

CODE 

Vdrm 

CODE 

MAX. tq 

S30EF 

- 

125°C 

8 

800V 

A 

12tis 


H 

140°C 

6 

60OV 

B 

15jiS 


For example, for a device with max. Tj = 1 25°C, Vdrm = 600V, 
max. t q = 12jxs, order as: S30EF6A. 
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INTERNATIONAL RECTIFIER 


I«R 


350PJT SERIES 

1200A l TGQ Gate Turn-Off 
Hockey Puk SCRs 


Major Ratings 



350PJT 

Units 

Itgq 

1200 

A 

Itírms) 

550 

A 

It(av) 

350 

A 

@ Max. Tc, 

80 

°C 

Itrm @ 50 Hz 

4500 

A 

@ 60 Hz 

4700 

i 2 t @ 50 Hz 

101.000 

A 2 s 

@ 60 Hz 

92,000 

Igt 

2 

A 

dv/dt 

1000 

V/us 

di/dt 

600 

A/ps 

tgq 

15 

_ üs _ 

Ti 

-40 to 125 

°C 

Vrrm, Vdrm 

1000 to 1600V 

V 


Description/Features 

The 350PJT Series og GTO (gate turn-off) thyristors is 
designed for power control appiications such as 
uninterruptibie power supplies (UPS), variable speed ac 
motor drives, etc. Since they can be turned off by a negative 
current pulse to the gate, devices in the 350PJT Series 
allow reductions in overall size, weight, cost and acousticai 
noise when compared to conventionai thyristors that require 
bulky commutating circuits. 

■ 350A average current. 

® 1200A controilable on-state current. 

■ Maximum turn-off time of 15 psec. 

■ Criticai dv/dt of 1000 V/psec. 

■ Available with maximum repetive peak off-state 
voltage (V DRM ) to 1600V. 


CASE STYLE AND DIMENSIONS 


46.3 (1.823! 
MAX. DIA. 


? 


20.5 

(0.80?) 

MAX. 



81.5 (3.209)_ 
MAX. DIA. 



Dímensfons in Miilímeters and (Inches) 


Figura G.3 

Folha de dados 
para o GTO tipo 
350PJT (cortesia 
da International 
Rectifier). 
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Figura G.3 

Folha de dados 
para o GTO tipo 
350PJT (cortesia 
da International 
Rectifier). 
(continuação) 


VOLTAGE RATINGS ® 


Part Number 

V RRM- V DRM ' 

Max. Repetitive Peak 

Reverse and 

Off-State Voltage ^ 

(V) tâ) 

V RSM' V DSM ' 

Max. Non-Repetitive Peak Reverse 
and Off-State Voltage 
t p < 5ms 

00 

Tj = -40°C TO 125°C 

Tj = 25C T0125-C 

350PJT100 

1000 

1200 

350PJT120 

1200 

1400 

350PJT140 

1400 

1600 

350PJT160 

1600 

1750 


ELECTRICAL SPECIFiCATIONS 


I 

350PJT 

Units 

Conditíons 

1 ON-STATE 1 

’t(RMS> 

Nominal RMS on-state current 

550 

A 


*T(AV> 

Max. average on-state current 

350 

A 

180° half sine wave conduction. 


@ Max. T c 

80 

°C 

?G0 

Max. controllable peak 
on-state current 

1200 

A 

Tj = 125°C, V DM = 1 12 V DRM . G gq = 5, C s = 3.0 pF. © 

Note: V s < 600V @ Tj = 25°C. V s < 500V @ Tj = 125 r; C. 

(V s is the voltage spike which appears on the dynamic on-state 
voltage trace during fali time.) 

•tsm 

Max. peak one cycle, non- 
repetitive surge current 

4500 


50 Hz half cycle sine wave 

or 6 ms rectangular pulse Following any rated load condiction, 


4700 

A 

60 Hz half cycle sine wave and Wlth ra £ d n v RRM fo,iow - 

or 5 ms rectangular pulse In 9 surge. SCR turned fully on. 

l 2 t 

Max. I 2 t capability forfusing 

101,000 

A 2 s 

t = 10 ms Rated V RRM applied following surge. 



92,000 

U8.3ms initial lj<l25 l! C. 

V TM 

Max. peak on-state voltage 

3,42 

V 

Tj = 25°C, l T(AV) = 350A (110OA peak), l G = 4A 

l|.. 

Typical latching current 

30 

A 

Tj * 25 ,3 C 

Ir 

Typical holding current 

30 

A 

Tj = 25°C 

1 BLOCKING 




dv/dt 

Min. criticai rate-of-rise 
of off-state voltage 

1000 

V/ps 

Gate voltage = -2V Tj = 125°C 


400 

Gate-to-cathode resistance = 20 . V D = 1/2 V DRM 

Jdm & 

'RM 

Max. peak off-state 
and reverse current 

80 

mA 

Tj = 125‘C, V 0M = rated V DRM . Peak off-state current applies 
for -2V or more negative gate voltage orfor gate-to-cathode 
resistance = 20 . 

SWITCHING | 

di/dt , 

Max. repetitive rate-of-rise 
of turned-on current 

600 

A/ps 

di G /dt > 5 A/ps, +I GM > 10A, l TM < 1200A. 

V D S1/2 V DRM . 

V 

Max. turn-on time 

8 

ps 

t gt is measured from instant at which i G = 0.1 l GM to instant at 
which v D a 0.1 V D with resistive load. Tj = 125°C, l T » 1200A, 

+Ígm = di G /dt = 5 A/ps, V D = 1/2 V 0RM . 

*o n 

Min. permissible on-time 

16 

ps 

t on is the time necessary to ensure that all cathode islands are in 
conduction. Tj = 125°C, l T = 1200A, V D = 1/2 V DRM . 
i GM = 10A,di G /dt = 60A/ps. 

*gq 

Max. gate-controlled 
turn-off time 

15 

ps 

t gq is measured from instant at which l G = 24A to instant at 
which l T = 120A with resistive load. Tj = 125"C. I T = 1200A. 
di G /dt = 60 A/ps. G gq = 5. © 


(?) Peak off-state voltages apply for - 2V or more negative gafe voltage or for gate-to-cathode resistance - 20 . 


(D G R n =---forced turn-off gain. IT = on-state current. Applied l ftn = maximum negative gate current during turn-off interval. 

applied l GQ 

© Peak reverse voitages apply for zero or negative gate voltage. 








MAXIMUM ALLOWABLE CASE TEMPERATURE (°C) 






























































FAIL TIME (MICBOSECOfJDS) TURN-GN TIME {M1CROSECONDS) INSTANTANEOUS GATE VOLTAGE (VOLTS) 
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Figura G.3 

Folha de dados 
para o GTO 
tipo 350PJT 
(cortesia da 
International 
Rectifier). 

( continuação ) 


2 

10 3 

5 

2 

10 2 



% 


0 


M 


0 


V D =1100V 
Vn = 800V 
Vp = 6QQV 


*F0R OTHER VALUES OFC s 
REFER TO FIGURES 15 AND 16. 


5§P 




2 5 10 3 2 5 IO 3 2 5 

ÍNSTANTANEOUS ON-STATE CURRENT {AMPERES} 



INSTANTANEOUS ON-STATE CURRENT (AMPERES) 


Fig. 14 — Maximutn Turn-Off Energy Per Pulse Fig. 15 — Maximum Turn-Off Energy Per Pulse vS. 
Vs. On-Síate Current, VD = 600, 800 & 11QOV; On-State Current, V D = 600V; C s =1, 2, & 3 pF 

C s = 3 (j F 
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Fig. 16 —Maximum Turn-Off Energy Per Pulse vS. 
On-State Current, V 0 = 8Q0V; C s =1, 2, & 3 pF 


Fig. 17 — Maximum Controilable Peak On-State 
Current Vs. Snubber Capacitor Value 
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SH0RT SINUS0IDAL PULSE DURATI0N (MILLISEC0NDS) 


Fig. 18— Minimum Criticai Rate-of-Rise Off-State 
Voltage Vs. Negative Gate-Cathode Voftage and Vs. 
Gate-Cathode Resistance 


Fig. 19 — Non-Repetitive Peak On-State Current 
Vs. Sinusoidal Pulse Duration 






















































Apêndice G Folhas de dados (data sheets) 79) 


RECOMMENDED GATING CONDITIONS AT T A -10°C 



l G > 3.1A* 

V gq =15-20V. 

W < 5ps 

t w1 >15ps 

* ASSUMED DEVICE OPERATES DOWN TO -10°C. 

V gr =:2~20V. 

t w3 ^ 6 °E‘S 

*w2 + *w3 - M s 


Figura G.3 

Folha de dados 
para o GTO tipo 
350PJT (cortesia da 
International 
Rectifier). 
(continuação) 


SNUBBER 
CAPACITOR 
Cs (|iF) 

SNUBBER 
RESISTOR 
Rs (O) 

MINIMUM 

ON-TiME 

(RS) 

3.0 

10 

75 

5 

45 

2.0 

10 

50 

5 

30 

1.5 

10 

38 

5 

23 


Fiq. 20 — Recommended Gatinq Conditions at T» >-1 0°C 












798 


Eletrônica de Potência - Circuitos, Dispositivos e Aplicações Apêndice G 


Figura G.4 

Folha de dados 
para o transistor 
GE tipo D67DE 
(cortesia da 
General Electric 
Company). 


Power Transistors 



HI-LINE 

Power Darlington 

150 A-PEAK UP TO 500 V CE0 {SUS) & 700V cev 


r Fhe General Eletric D67DE is a new High Current Power 
Darlington. lt features collector isolatíon from the heat sink, an internai 
construction designed for stress-free operation at temperature extremes, 
hefty screw terminais for emitter and collector connection and quick 
eleclrica! terminais for Bi and B2. The device is designed to meei UL 
creep, strike and isolation voltage. Major applications are for motor 
Controls, switching power supplies and UPS systems. 

High Voltage: 400 — 500 V CFO(SUS) ; 500 — 700 V CEV 

High Current: 150 Amperes, I c (Peak) 

High Gain: h FF 50 Minimum @ 100 Amperes í c (h FE 200 typical) 


absolute maximum ratings: (T c = 25°C Unless Otherwise Specified) 


Voltages 


D67DE5 

D67DE6 

Collector Emitter 

V CEV 

500 

600 

Collector Emitter 

^CEO (SUS) 

400 

450 

Emitter Base 

V 

V PRO 


-8 — 


UL RECOGNIZED 

* Isolation- 
2500 V RMS 
■ Strike & creep 
for 460V systems 
•File no. E60692 



D67DE7 

Units 

700 

Volts 

500 

Volts 


Volts 


Currents 

Collector Current (continuous) I c “* 100 ~ 

Collector Current (peak) Ic "* 1 50 ~ 

Collector Current (Non-Repetitive) I CSM "* 250' 

Base Current (continuous) I B 10 

Base Current (peak) Ir "* 20 

Dissipation 

Power Dissipation 

(T c = 25 °C) P D ---312.5 


Temperature 

Storage T 

Operating Junction Tj 

isolation Voltage V ISOL 

Terminal & Mounting 
Torque Limits Units (1) 

Thermal Resistance Rq, c 

(1) see back page for mounting considerations 


-40°C to +150°C 
-40°C to +150°C 

-2500- 


Amps 

Amps 

Amps 

Amps 

Amps 


Watts 


Volts (RMS) 


°C/W 


electrical characteristics: (T c = 25°C Unless Otherwise Specified) 


STATíC CHARACTERISTICS 

SYMBOL 

MIN. 

TYP. 

MAX. 

UNITS 

Colieclor-Emilter Sustainine Voltage 

(I c = 1 A. l Bl = I B , = 0,) -D67DE5 

^CEO (SUS) 

400 

— 

— 

Volts 

V C LAMP = V C Eo) -D67DE6 


450 

— 

— 

Volts 

^CEO (SUS) 

500 

— 

— 

Volts 

Collector Cut-Off Current 

(V crv = Rated Value, —TJ = 25°C 

I('HV 

— 

— 

2.5 

mA 

V B!E (oi'0 = -! -5V) TJ = 150°C 

*CEV 

— 

— 

10.0 

mA 

Emilter-Base Cut-Off Current 

(Vbb, = 3.5 V. I c = 0) 

*EBO 

■— 

— 

500 

mA 
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Power Transistors 


D67DE 


STATIC CHARACTERISTICS CONTINUED 

SYMBOL 

MIN. 

TYP. 

MAX. 

UNITS 

DC Curreni Gain 

(I c = 150A, V cf = 5V) 

hpp 

25 

90 

_ 


(I c = 100A, V CÊ = 5V) 


50 

200 

_ 


(I c = 40A, V CF = 5V) 

*V E 

100 

275 

— 


Colleclor-Ernitler Saturation Vollage 

(I c = I50A, 1 B = IOA) 

^CE(SAT) 

— 

1.9 

3.0 

Volts 

(I c = 100A, I B - 8A) 

V CE(SAT) 

— 

1.4 

2.0 

Volts 

(I C = 40A, I b = 4A) 

V CE(SAT) 

~~ . 

1.0 

1.5 

Volts 

Base-Emitler Saturation Vollage 

(I c = 150A, i B = 10A) 

^REíSATI 

— 

2.75 

3.5 

Voils 

(IC = 100A, I B = 8A) 

V RE(SAT) 

— 

2.3 

3.0 

Volts 


SWITCHING CHARACTERISTICS (Reference Figure 21, Page 474) 
Resistive (V cc = 250V, I c = 100A, 1 R1 = 5A, -I BI = IOA) 

Delay Time 
Rise Time 
Slorage Time 
Fali Time 


250V, I B| = 5A, -1 BI 


Inductive (L c = 100A, V C | , XMP = 
Slorage Time 
Fail Time 
Crossover Time 
Slorage Time (Tj » 150°C) 
Fali Time (Tj = 150°C) 
Crossover Time (T, = 150°C) 


DIODE CHARACTERISTICS 

Diode Forward Voftage (I,. = 100A) 

— TJ = 25°C 
— TJ= 150°C 

Diode Reverse Recovery Time (Tj = 25°C) 
(lp = 100A, di/dl = 25A/|isec, R B1| , = .25) 
Diode Forward Tum-on Time (T, = 25°C) 
(lp* 100A, di/dl = lOOA/jasec) 

Tliermai Resislance 


l d 

— 

.105 

0.5 

M« 

t r 

— 

.45 

1.0 

Jts 

l s 

— 

3.2 

5.0 

M* 

l ! 

— 

1.1 

3.0 

|dS 

10, L = lOOjjH) 

l s 

— 

3.2 

5.0 

Ms 

£ i 

— 

.6 

3.0 

Ms 

l c 

— 

1.8 

— 

Ms 

t s 

— 

5.8 

— 

MS 

l r 

— 

1.1 

— 

Ms 

t c 


3.7 


Ms 

Vp 


1.9 

3.25 

Volts 

V,, 

— 

1.75 

3.00 

Volts 

t n 

— 

4.5 

10.0 

|isec 

t on 

__ 

1.7 

2.5 

fisec 

r qic 

— 

— 

0.4 

“C/W 



DIMENSIONAL OUTLINE 


ORIENTATION 
OFTHEELAT 
IS NOT 

CONTROLLEO 


(Vao P m> HÂFU3ware 



-4 ACf— 


SYM 

INCHES 

METRlC 

MM 


MIN 

MAX 

MIN 

MAX 

A 

1 785 

1 8 l 5 

4535 

46 10 

B 

r eis 

685 

I562 1 

1 740 

C 

1 1 46 

U 98 

2915' 

òõM 

0 

1.215 

1270 

3086 

32 36 

E 

— 

i 470 

- 

3734 

h r 

2 45 

- 

6 20 

- 

_G 

3 35 

~ 

8 50 


H 

1170 

1 Í8Õ 1 

2971 

3023 

J 

285 

325 

750 

8 26 

K ' 

$(8 REF 

13.16 

rEM 

Tf?] 

L 

260 

29Q 

6"60( 

N 

150 REF 

38 1 

REF 

P 

070 REF 

180REF 

Q 

1 70 REF 

430 REF 

R 

300 

320 

7.60 

8 !3 

S 

3 70 

390 

940 

990 


MAfL STEELCAO PLATED 

iO*TTP 45 » > 0 *TYP^j^ 

L jAE 8! 

AP 

LLt __ _ 

r © © 

I VIEWOP 8I&B2TERMINALS 
TERMINALS MEET NEM A 
STD 0C2 




SYM 

INCHES 

MIN ] MAX 

METRlC 

MM 

MIN 1 MAX 

T 

985! 1 015 

25 OC 

2580 

U 

Jjd. 3Q 

_.2Jo 

<530 

V 

! 4I0M 430 

35 8C 

36 32 

w 

1 751 205 

444 

r 520 

X 

610 630 

Il5.50h6.00 

Y 

I99C22T 

505 

56" 

2 

.1 90i .230 

482 

£ 584 

AA 

047REF 

120REE 

AB 

312 REF 

790REF 

AC 

M51ME0FIT] 

M5ÍMED.FIT) 

AO 

1841 192 

4 67 

49q 

AE 

~Õ57[ . 034 

.78 

86j 

AF 

• 1 9j 1 32; 

302 

3 35 

AG 

050 060 

1 27 


AH 

065 .075 

i 65 

i 90 

A J 

204 2l l 

5I6 1 

53á 

6K 

365) 385 

927 

9 80 

Al 

• 2 35* 265. 

596 

6 73j 

AM 

i -d” 125 

- 

3.20 


Figura G.4 

Folha de dados 
para o transistor 
GE tipo D67DE 
(cortesia da 
General Electric 
Company). 
(continuação) 
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Folha de dados 
para o transistor 
GE tipo D67DE 
(cortesia da 
General Electric 
Company). 
(continuação) 


Power Transistors 

1000 I-1- 


J50°C^ 



§ 


- 

<JoÓ^, 





%.. 


25°C 







— 

— 

— 



f = 5V 


— 

— 

“ 

— 

—% 






* \ 
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TYPICAL CHARACTERISTICS 

. ... 1000 |-—i-r- 
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_U 10 L_ 

1000 10 


lc, GOLLECTOR CURRENT (AMPERES) 

FIGURE 1: DC CURRENT GAIN (V CE = 5V) 


_LAl_ 

\ \\ 


lc, COLLECTOR CURRENT (AMPERES) 

FIGURE 2: DC CURRENT GAIN (V c 




3 -Tj = 25 ’C 

2 - -4— 



l B , BASE CURRENT (AMPERES) 

FIGURE 3: COLLECTOR SATURATION REGION 



lc, COLLECTOR CURRENT (AMPERES) 
FIGURE 4: V CE (SAT) VS l c> T, = I 


-T, = 25 !> C — : 

_b t = ! c /I, 

BI - 







^5 

iSSS 


— 








10C====T= 
—T, = 25°C : 


100 200 

lc, COLLECTOR CURRENT (AMPERES) 
FIGURE 5: V CE(SATÍ VS l c , T, = 150X 



SB 

■ 

iSBSS 

n 


100 200 

lc, COLLECTOR CURRENT (AMPERES) 
FIGURE 6; V BE (SAT > VS l c , T,«: 













































NORMALIZED SWITCHING STORAGE TIME (tg> COLLECTOR-CURRENT SWITCHING TIME (p sec) V BE(SAT) , BASE-EMITTER SATURATION VOLTAGE (VOLTS) | 



COLLECTOR-CURRENT SWITCHING TIME {p sec) COLLECTOR-CURRENT SWITCHING TIME (|i sec) CAPACITANGE (pf) 


Folha de dados 
para o transisto 
GE tipo D67DE 
(cortesia da 
General Electric 
Company). 












































802 


Eletrônica de Potência - Circuitos , Dispositivos e Aplicações Apêndice G 


Figura G.4 

Folha de dados 
para o transistor 
GE tipo D67DE 
(cortesia da 
General Electric 
Company). 
(continuação) 


Power Transistors 


TYPICAL CHARACTERISTICS 





RATIO, l B( /-l BI 

FIGURE 15: FALL TIME VARIATION WITH - I B1 
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100 200 300 400 500 


V CE , COLLECTOR EMITTER VOLTAGÉ (VOLTS) 

FIGURE 17: REVERSE BIAS SAFE OPERATING AREA 
(CLAMPED) 



V CE , COLLECTOR - EMITTER VOLTAGE (VOLTS) 

FIGURE 16: FORWARD BIAS SAFE OPERATING AREA 



FIGURE 18: TRANSIENT THERMAL RESPONSE 
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Power Transistors 


TYPICAL CHARACTERISTICS 


D67DE 
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FIGURE 19: POWER DERATING 


140 


10 









- Tj - 25 c C 

-Tj = 100°C 
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1.0 2.0 3.0 

V TM , INSTANTANEOUS ON-STATE VOLTAGE (VOLTS) 

FIGURE 20: DIODE FORWARD CHARACTERISTICS 



FIGURE 21: SWITCHING TIME TE ST CIRCUITS FOR: 

• RESiSTIVE & INDUCTIVE SWITCHING 

• USING BASE 1 ONLY 

• USING BASE 1 AND BASE 2 



D67DE 


MOUNTING AND ELECTRIC AL TERMINATION PROCEDURES 


Figura G.4 

Folha de 
dados para o 
transistor GE 
tipo D67DE 
(cortesia da 
General 
Electric 
Company). 

( continuação ) 


HEAT SINK FLATNESS 

Heat sink surfaces must be Hat within ± 1.5 mils/inch (0.015mm/cm) over the mounting area and raust 
have a surface finish of < 64 micro inches (1.62) microns). 

THERMAL COMPOUND 


MOUNTING 

HARDWARE: Standard #10 or M5 
7 k." - 'h“ OD 
(II" 13mm)OD 


To minimize the effects of flatness differencial anci/or voids between the base plate and the heat sink, apply a 
very thin layer of GE#6644 or Dow Corning #4 thermal compound to the back of the base plate and the heat 
sink. NOTE: excessive thermal compound will not squeeze out from underneath the devioc during 
mountdown. After applying thermal compound to the device and the heat sink, place the device on the heat 
sink and rotate slowly to distribute grease. Check both surfaces for uniform coverage before applying torque 
to mounting screws. 


WARNING 

THE PRODUCTS DESCRIBED IN TII1S SPECIPICATION SHEfcT SUOU LO BE HANDEHI) WITII (ARE THE 
CERAMIC PORTION (INTERNAI. ISOLATION) OF THtS PRODUCT MAY CONTAIN BERYU.IUM OXIDE AS A 
MAJOR INGREDIENT. 

IX) NOT CRUSH GRINI) OR ABRADR TH ESI- PORTIONS OI- PRODUCT THE UECAUSK THE DUST RESUETING 
EROM SIJCII AtTlON MAY BEHAZARDOUSII- INHAI.ED 


TORQUE: i9-25 1b. -in. (2-3 NM) 


ELECTRICAL TERMINATION 

COLLECTOR & EM1TTER: 

Screw: M5 8mm 
Lockwasher: 9,2 - 13mm OD 
Torque: 25 - 28 1b. -in. 

(2.8 - 3.2 NM) 


BASE: 

Base 1: FASTON-AMP #640917-1 
BASE 2: FASTON-AMP #640903-1 
(orequivalents) 
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INTERNATIONAL RECTIFIER XOR 

Figura G.5 - 


Folha de dados 
para os MOSFETs 
IR tipo IRFZ40 e 
IRFZ42 (cortesia 
da International 
Rectifier). 


HEXFET® TRANSISTORS IRFZ40 


N-Channel 
50 VOLT 

POWER MOSFETs 



IRFZ42 


50 Volt, 0.028 Ohm HEXFET 
TO-220AB Plastic Package 

The HEXFET technology has expanded its product base to 
serve the low voltage, very low Ros(on) MOSFET transistor 
requirements. International Rectifier’s highly efficient geometry 
and unique Processing of the HEXFET have been combined 
to create the lowest on resistance per device performance. In 
addition to this feature all HEXFETs have documented 
reliability and parts per million quality! 

The HEXFET transistors also offer all of the well established 
advantages of MOSFETs such as voltage control, freedom 
from second breakdown, very fast switching, ease of paral- 
leling, and temperature stability of the electrical parameters. 

They are well suited for applications such as switching power 
supplies, motor Controls, inverters, choppers, audio amplifiers, 
high energy pulse circuits, and in systems that are operated 
from low voltage batteries, such as automotive, portable 
equipment, etc. 


CASE STYLE AND DIMENSIONS 


10.54 (0.415) 
MAX. 



13.97 (0.550) 
MAX. 



Features: 

■ Extremely Low R DS(on ) 

■ Compact Plastic Package 
ü Fast Switching 

■ Low Drive Current 

■ Ease of Paralleling 

ü No Second Breakdown 

■ Excellent Temperature Stability 

■ Parts Per Million Quality 


Product Summary 


PART NUMBER 

VqS 

R DS(ON) 

•d 

IRFZ40 

50V 

0.0280 

51A 

IRFZ42 

50V 

0.035W 

: .— 

46A 



1.15 (0.045) 2.72 (0.107) 


Case Style TO-220AB 
Dimertsions in Wlillimeters and (Inches) 
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Absofute Maximum Ratings 


Parameter 

IRFZ40 

IRFZ42 

Units 

Vns Drain - Source Voltaoe © 

L 50 

50 

V 

Vdgr Drain - Gaíe Voltage f Rgs = 20 KS1) © 

r 50 

50 

V 

.In® Tr, = 25X Contínuos Drain Current 

51 

46 

A 

In @ Tn = 100°C Contínuos Drain Current 

32 

29 

A 

Idm Pulsed Drain Current ® 

160 

145 

A 

Vgs Gate - Source Voltaoe 

±20 

V 

Pd @ Tc = 25°C Max. Power Dissipation 

125 (See Fiq. 14) 

W 

Linear Deratino Factor 

_ 1.0 ISee Fio. 14) 

W/K 

Ilm fnductive Current, Clamped 

(See Fig. 15 and 16) L = 100pH 

160 j 145 

A 

Tj Operating Junction and 

Tstd Storage Temperature Ranae 

-55 to 150 

C 

Lead Temperature 

300 (0.063 in. (1.6mm) from case for 10s) 

X 


Electrical Characteristics @ T c = 25 C (Unless Otherwise Specified) 


Parameter 

Type 

Min. 

Typ. 

Max. 

Units 

í Test Conditions 

BVoss Drain - Source Breakdown Voltage 

IRFZ40 

50 

_ 

_ 

V 

Vgs = ov 


IRFZ42 

50 

__ 

_ 

V 

In = 250 uA 

VGS/thi Gate Threstiold Voltaae 

ALL 

2.0 

— 

4.0 

V 

Vns = Vr,s. In = 250 uA 

Igss Gate-Source Leakaoe Forward 

ALL 

_ 

__ 

500 

nA 

Vns= 20V 

Igrs Gate-Source Leakaae Reverse 

ALL 

— 

_ 

-500 

nA 

Vgs = -20V 

Ipss Zero Gate Voltage Drain Current 

ALL 

— 

— 

250 

uA 

Vns = Max. Batina. Vns = 0V 

— 

— 

1000 

uA 

Vns = Max. Ratina x 0.8. Vgs = 0V. Tr = 125“C 

lO(on) 0n-State Drain Current © 

IRFZ40 

51 

— 

— 

A 

VpS > lp(on) X RpS(on)max., Vgs = 10V 

IRFZ42 

45 

_ 

_ 

A 

Ros(on) Static Drain-Source On-State Resistance © 

IRFZ40 

— 

0.024 

0.028 

11 

Vgs > 10V, Ip = 29A 

1RFZ42 


0,030 

0.035 

Í1 

flf R Forward Transconductance © 

ALL 

17 

22 


S(Q) 

Vns > Inínni x Rns/nn\ max., In = 29A 

Círr Inout Caoacitance 

ALL 

_ 

2350 

3000 

oF 

Vgs = 0V,Vps = 25V,f = 1.0 MHz 

See Fig. 10 

£ass -QiJtnnt Caparitance__ 

Al 1 


í)?0 

1200 


Ctrr Reverse Transfer Caoacitance 

ALL 

_ 

250 

400 

dF 

tdíoni Tum-Off Delav Time 

ALL 

_ 

18 

25 

ns 

Vdd = 25V, l 0 = 29A, Zo = 4.7Q 

See Fig. 17 

(MOSFET switching times are essentially independent of 
operating temperature.) 

tr Rise Time 

ALL 

_ 

25 

60 

ns 

tdíoffi Turn-Off Delay Time 

ALL 

— 

35 

70 

ns 

tt Fali Time 

ALL 

__ 

12 

25 

ns 

Q g Total Gate Charge 

IGate-Source Plus Gate-Drainl 

ALL 

- 

40 

60 

nC 

Vgs = 10V, Ip = 64A, Vds = 0.8 Max. Rating. 

See Fig. 18 for test Circuit. (Gate charge is essentially 
independent of operating temperature.) 

Dfls Gate-Source Charae 

ALL 

_ 

22 

_ 

nC 

Qati Gate-Drain ("Miller") Charge 

AH 

_ 

18 


nC 

Lo Internai Drain Inductance 

ALL 

— 

3.5 

— 

nH 

Measured from the 
contact screwon tab 
to centerofdie. 

Modified MOSFET 

Symbol showing the 
internai devíce 

' 

4.5 


nH 

Measured from the 
drain lead, 6mm (0.25 in.) 
from package to center of die. 

inductance^. ^ 

h 

jS 

Ls Internai Source Inductance 

ALL 


7.5 


nH 

Measured from the source 
lead, 6mm (0.25 in.) from 
package to source bonding pad. 


Figura G.5 

Folha de dados para 
os MOSFETs IR tipo 
IRFZ40 e IRFZ42 
(cortesia da 
International 
Rectifier). 
(continuação) 


Thermal Resistance 


RthJC Junction-to-Case 

ALL 

- 

- 

1.0 

K/W 


Rth.iA Junction-to-Ambient 

ALL 

ALL 

__ 

1.0 

80 

K/W 

K/W 

Mounting surface flat. smooth, and greased. 

Free Air Ooeration 
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Figura G.5 

Folha de dados 
para os 
MOSFETs IR 
tipo IRFZ40 e 
IRFZ42 (cortesia 
da International 
Rectifier). 
(continuação) 


Source-Drain Diode Ratings and Characteristics 


Is Continuous Source Current 
(Body Diode) 

IRFZ40 

— 

_ 

51 

A 

Modified MOSFET symbol showing the integral _ o 

IRFZ42 

— 

_ 

46 

A 

reverse P-N junction rectifier. 

Ism Pulse Source Current 
(Body Diode) <D 

IRFZ40 

— 

_ 

160 

A 

IRFZ42 

_ 

_ 

145 

A 

Vsd Diode Forward Voltage © 

IRFZ40 

_ 

_ 

2.5 

V 

Tn = 25°C, Is = 51 A, V GS = 0V 

IRFZ42 

- 

- 

2.2 

V 

Tn = 25°C. Is = 46A. Vos = 0V 

t rr Reverse Recovery Time 

Qrr Reverse Recovery Charge 

.Alt—, 

ALL 

_ 

350 

2.1 

_ 

ns 

PC 

Ti = 150°C. If = 51 A. dlp/dt = 100A/us 

Tj = 150°C, Ir = 51 A, dlp/dt = 100 A/ms 

tnn Forward Turn-on Time 

ALL 

Intrinsic turn-on time is nealioible. Turn-on speed is substantiallv controlled by Ls + Lo. ! 


©Tj = 25°C to 150"C ©Pulse Test: Pulse width < 300ps, Duty Cycle < 2 %. ©Repetitive Rating: Pulse width limited by T0-220A 

max. junction temperature. 

See Transient Thermal Impedance Curve (Fig. 5). 



Vos, DRAIN-TO-SOURCE VOLTAGE (VOLTS) 

Fig. 1 —Typicai Output Characteristics 



V GS , GATE-T0-S0URCE VOLTAGE (VOLTS) 

Fig. 2 — Typicai Transfer Characteristics 



Fig. 3 —Typicai Saturation Characteristics 



2 5 10 20 50 100 200 500 

Vos, DRAIN-TO-SOURCE VOLTAGE (VOLTS) 

Fig. 4 — Maximum Safe Operating Area 
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Fig. 5 — Maximum Effective Transient Thermal Impedance, Junction-toCase Vs. Pulse Duration 


Figura G.5 

Folha de dados 
para os MOSFETs 
IR tipo IRFZ40 e 
IRFZ42 (cortesia 
da International 
Rectifier). 

(i continuação ) 



l D , DRAIN CURRENT (AMPERES) 

Fig. 6 —Typicai Transconductance Vs. Drain Current 



Fig. 7 —Typicai Source-Drain Diode Forward Voltage 



-80 -40 0 40 80 120 160 

Tj, JUNCTION TEMPERATURE (°C) 

Fig. 8 —Breakdown Voltage Vs. Temperature 



-100 -50 0 50 100 150 

Tj, JUNCTION TEMPERATURE (°C) 

Fig. 9 — Normalized On-Resistance Vs. Temperature 
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Figura G.5 

Folha de dados 
para os 
MOSFETs IR 
tipo lRFZ40e 
1RFZ42 
(cortesia da 
International 
Rectifier). 

(i continuação ) 



Vos, ORA1N-TO-SOURCE VOLTAGE (VOLTS) 

Fig. tO —Typical Capacitance Vs. Drain-to-Source Voltage 



lo, ORAIN CURRENT (AMPERES) 

Fig. 12 —Typicai On-Resistance Vs. Drain Current 



0 20 40 60 80 

Qg, TOTAL GATE CHARGE (nC) 

Fig. 11 —Typicai Gate Charge Vs. Gate-to-Source Voltage 
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25 50 75 100 125 150 

Tc, CASE TEMPERATURE (°C) 


Fig. 13 — Maximum Drain Current Vs. Case Temperature 



0 25 50 75 100 125 150 

Tc, CASE TEMPERATURE (X) 

Fig. 14 — Power Vs. Temperature Derating Curve 
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PD-9.695 

International 

gi Rectif ier _ IRGPC50F 

INSULATED GATE BIPOLAR TRANSISTOR Fast-Speed IGBT 


• Latch-proof 

• Simple gate-drive 

• Fast operation 3kHz~8kHz 

• Switching-Loss Rating íncludes 
all "tail" losses 


Description 



Insulated Gate Bipolar Transistors (IGBTs) from International Rectifier 
have higher current densities than comparable bipolar transistors, 
while at the same time having simpler gate-drive requirements of the 
familiar power MOSFET. They provide substantial benefits to a host 
of higher-voltage, higher-current applications 


VcEO 

lc(DC) 

^CE(sat) 


= 600 V 
= 70 A 
<1.7V 


E ts < 10 mJ 



Absolute Maximum Ratings 



Parameter 

Max. 

Llnits 

Ic @ Tc = 25°C 

Continuous Coílector Current 

70 

A 

lc@Tc = 100°C 

Continuous Coílector Current 

39 

ICM 

Pulsed Coílector Current © 

280 

VCE 

Collector-to-Emitter Breakdown Voltage 

600 

V 

Vge 

Gate-to-Emitter Voltage 

±20 

Ilm 

Clamped Inductive Load Current © 

280 

A 

Earv 

Reverse Voltage Avalanche Energy © 

20 

mJ 

Pd@Tc = 25°C 

Maximum Power Dissipation 

200 

W 

Pd @ Tc = 100°C 

Maximum Power Dissipation 

78 

Tj 

Tstg 

Operating Junction and 

Storage Temperature Range 

-55 to +150 

°C 


Soldering Temperature, for 10 sec. 

300 (0.063 in. (1.6mm) from case) 


Mounting Torque, 6-32 or 3mm MA screw 

10 inibs (11.5 kg-cm) 



Thermal Resistance 



Parameter 

Min. 

Typ. 

Max. 

Units 

Rejc 

Junction-to-Case 

— 


0.64 

K/W© 

Recs 

Case-to-Sink, fiat, greased surface 

... 

0.24 

— 

Roja 

Junction-to-Ambient, tvpicai socket mount 

... 

... 

40 


Figura G.6 

Folha de dados 
para o transistor 
bipolar de porta 
isolada tipo 
IRGPC50F 
(cortesia da 
International 
Rectifier). 
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Figura G.6 

Folha de dados 
para o transistor 
bipolar de porta 
isolada tipo 
1RGPC50F 
(cortesia da 
International 
Rectifier). 
(continuação) 


IRGPC50F 


I“R 


Electrical Characteristics @ Tj = 25°C (unless otherwise specified) 



Parameter 

Min. 

Typ. 

Max. 

Units 

Test Conditions 

BVces 

Collector-to-Emitter Breakdown Voltage 

600 

... 

... 

V 

Vge = 0V, ic = 250pA 

BVecs 

Emitter-to-Collector Breakdown Volt. © 

25 

... 

... 

Vge = 0V, 1 C = 1.0A 

ABVces/ATj 

Temp. Coeff. of Breakdown Voltage 

— 

0.62 

— 

V/°C 

Vge = 0V, Ic = 1 -OmA 

VcE(on) 

Collector-to-Emitter Saturation Voltage 

... 

... 

1.7 

V 

Vge = 15V, Ic = 39A 

Vge = 15V, Ic = 70A Seefi9 ‘ 4 - 
Vce = 15V, Ic = 39A, Tj = 150°C 

— 

2.0 

... 

— 

1.7 

... 

VgEUIi) 

Gate Threshold Voltage 

3.0 

— 

5.5 

Vce = Vge, Ic = 250pA 

ABVGE(th)/ATj 

Temp. Coeff. of Threshold Voltage 

— 

-14 

... 

mV/°C 

Vce = Vge, Ic = 250pA 

Qfe 

Forward Transconducíance © 

21 

— 

39 

S 

Vce = 100V, Ic = 39A 

Ices 

Zero Gate Voltage Coliector Current 

... 

... 

250 

pA 

Vge = 0V, V CE = 600V, Tj - 25°C 
Vge = 0V, Vce = 600V, Tj = 150°C 

... 

... 

2000 

Iges 

Gate-to-Emitter Leakage Current 

... 

... 

±500 

nA 

Vge = +20V 

Switching Characteristics @ Tj = 25°C (unless otherwise s 

pecified) 


Parameter 

Min. 

Typ. 

Max. 

Units 

Test Conditions 

Qg 

Total Gate Charge (turn-on) 

67 

... 

100 

nC 

Ic = 39A, Vcc = 480V 
j See Figure 6. 

Qge 

Gate - Emitter Charge (turn-on) 

14 

... 

25 

Qgc 

Gate - Coliector Charge (turn-on) 

35 

... 

67 

tdíon) 

Turn-On Delay Time 

... 

24 

... 

ns 

; See test Circuit, figure 13. 

Ic = 39A, Vcc = 480V 

Tj = 25°C 

Vge = 15V, Rg = 2.0ÍÍ 

Energy losses include “tail". 
j Also see figures 9,10, & 11. 

tr 

Rise Time 

— 

50 

... 

tdfoff) 

Turn-off Delay Time 

... 

... 

540 

tf 

Fali Time 

... 

... 

360 

^on 

Turn-0n Switching Loss 

— 

0.20 

... 

mJ 

Eoff 

Turn-Off Switching Loss 

... 

5.8 

... 

Ets 

Total Switching Loss 

... 

6.0 

10 

tdfoff) 

Turn-0n Delay Time 

... 

25 

... 

ns 

Ic = 39A, Vcc = 480V 
: Tj = 150°C 
: Vge = 15V 

Rg = 2.0Q 

t 

Rise Time 

... 

49 

... 

td(off) 

Turn-Off Delay Time 

... 

440 

... 

tf 

Fali Time 

— 

410 

... 

Ets 

Total Switching Loss 

... 

10 

... 

mJ 

Le 

Internai Emitter Inductance 

... 

13 

... 

nH 

Measured 5mm from package. 

Ciss 

Input Capacitance 

... 

3000 

... 

pF 

1 Vge = 0V 

; Vcc = 30V See fig 5. 

f= 1.0MHz 

Coss 

Output Capacitance 

— 

340 

... 

Crss 

Reverse Transfer Capacitance 

... 

40 

... 


Notes: 

© Repetitive rating; Vge = 20V, puíse width 
íimited by max. junction temperatura 
(See figure 12b). 

© Vcc = 80% (BVces), Vge = 20V, L= 10pH, 
Rg = 10Q, (See figure 12a). 


® Repetitive rating; pulse width limited 
by maximum junction temperatura. 


© Pulse width < 5 |ís, 
single shot. 


© Pulse width < 80|is; duty factor < 0.1 % © K/W equivalent to 

°C/W 







ICi Collector-to-Emitter Current (A) lc, Collector-to-Emitter Current (A) 
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mR 


IRGPC50F 



Vce, Coliector-to-Emitter Voltage (V) 

Fig. 1. Typical Output Characteristics, 
Tj = 25C 



V GE , Gate-to-Emitter Voltage (V) 

Fig. 3. Typical Transfer Characteristics 



Vce, Collector-to-Emitter Voltage (V) 

Fig. 2. Typical Output Characteristics, 
Tj = 150°C 



-60 -40 -20 0 20 40 60 80 100 120 140 160 

T c> Case Temperature (°C) 

Fig. 4. Collector-to-Emitter Saturation 
Voltage vs. Case Temperature 


Figura G.6 

Folha de dados 
para o transistor 
bipolar de porta 
isolada tipo 
IRGPC50F 
(cortesia da 
International 
Rectifier). 

(i continuação ) 


Graphs indicate performance of typical devíces 
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Figura G.6 

Folha de dados 
para o 
transistor 
bipolar de 
porta isolada 
tipo IRGPC50F 
(cortesia da 
International 
Rectifier). 
(continuação) 


IRGPC50F 


I«R 



Vce, Co!lector-to-Emiter Voltage (V) 


Fig 5. Typical Capacitances vs. Collector- 
to-Emitter Voltage 



0 30 60 90 120 150 

Qr„ Total Gate Charge (nC) 

Fig 6. Typical Gate Charge vs. Gate-to- 
Emitter Voltage 



ti, Rectangular Pulse Duration (sec) 

Fig 7. Maximum Effective Transient Thermal Impedance, Junction-to-Case 


Graphs indicate performance of typical devices 



















































Total Switching Energy Losses (mJ) Maximum Collector Current (A (DC)) 
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I«R 


IRGPC50F 



25 50 75 100 125 150 


Tc, Case Temperature (°C) 

Fig 8. Maximum Collector Current vs. 
Case Temperature 



Tc, Case Temperature (°C) 


Fig 10. Typical Switching Losses vs. 
Case Temperature 



0 10 20 30 40 50 

Rg, Gate Resistance (ü) 

Fig 9. Maximum Collector Current vs. 
Case Temperature 



0 40 60 80 

lc, Collector-to-Emitter Current (A) 

Fig 11. Typical Switching Losses vs. 
Collector-to-Emitter Current 


Figura G.6 

Folha de dados 
para o transistor 
bipolar de porta 
isolada tipo 
1RGPC50F 
(cortesia da 
International 
Rectifier). 

( continuação ) 


Graphs indicate performance of typical devices 
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Figura G.6 

Folha de dados 
para o transistor 
bipolar de porta 
isolada tipo 
IRGPC50F 
(cortesia da 
International 
Rectifier). 

( continuação ) 


IRGPC50F 


I«R 



Fig 12a. Clamped Inductive 
Load Test Circuit 



480V 

4xlc@25°C 


Fig 12b. Pulsed CoIIector Current 
Test Circuit 



Fig 13a. Switching Loss 
Test Circuit 


*Driver same type 
as DUT, VC = 480V 
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S HARRIS 

_ SEMICONDUCTOR 

HARRIS - RCA - GE - INTERSIL 


DEVEL0PIV1EMTAL 

MCT 


MCTA20P50 



TO-218 


MOS CONTROLLED THYRISTOR 

20A, -500V 

V tm = -1.5 V at I = 40 A and 150 “C T y 

Features: 

■ Mos Insulâted Gate Input 

■ Ga te Tu rn -O ff Capbili ty 

■500 amp Peak Current Capability 
■40 amp Turn-Off Capabi1 i ty 
■500 volt Blocking Voltage 


Figura G.7 

Folha de dados 
para o tiristor 
controlado por 
MOS tipo 
MCTA20P50 
(cortesia da 
Harris 

Semiconductor). 


The MCTA20P50 is an MOS Controlled SCR designed for 
switching currents on and off by positive and 
negative pulsed control of an insulâted MOS gate. 
It is designed for use in motor Controls, 
inverters, line switches and other power switching 
applications. The MCTA20P50 allows the control of 
high power circuits with very small amounts of 
input energy. It features the high peak current 
capability common to SCR type thyristors, and 
operates at junction temperatures of 150*C with 
active switching. 



SYMBOL 


Development type devices or materiais are intend for engineering 
evaluation. The type designation and data are subject to change unless 
otherwise arranged. No obligations are assumed for notice of change or 
future manufacture of these devices or materiais. 


MAXIMUM RATINGS, Absolute-Maximum Va lues (Tc=25‘C): 


PEAK OFF-STATE VOLTAGE, Vdrm. -500 

PEAK REVERSE VOLTAGE, Vrrm . 5 

A VE RAG E ON - S TATE CURRENT, I T < AV > @100 ‘ C case t emp. 13. 

RMS ON -STATE CURRENT, Itmrmsí @100 "C case temp. 20 

PEAK CONTROLIABLE CURRENT, I-rc- (see Fig. 1). 4 0 

NONREPETITI VE PEAK CURRENT, Itsm . 500 

PEAK GATE VOLTAGE, V C -a. ±2 0 

RATE OF CHANGE OF VOLTAGE, cV/dT. 1000 

RATE OF CHANGE OF CURRENT, dl/dT. 500 

POWER DlSSIPATION, P T : 

At Tc - 9 0 * C. 100 

Derated above 90 "C. 1.67 

OPERATING AND STORAGE TEMPERATURE, T jc , T stg . -55 to +150 


V 

V 
A 
A 
A 
A 

V 

v/us 

a/us 

W 

W/ ‘C 
"C 


Information furnished by HARRIS is belleved to be accourate and reliable. 
However, no responsability is assumed by HARRIS or its affiliates for its 
T , , , • - use/ nor for any infringements of patents or other rights of third parties 

i râu6ítl31 K i S ; \K 65 iSC 6 rGQ which may result from its use. No license is granted by implication or 

MâtCcFS ' 1 Rea^Ptrada{s'i otherwise under any patent or patent rights of HARRIS. 


4-89 


Printed in USA 


DEVELOPMENTAL 
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Figura G.7 

Folha de dados 
para o tiristor 
controlado por 
MOS tipo 
MCTA20P50 
(cortesia da 
Harris 

Semiconductor ). 
(continuação) 


DEVELOPMENTAL MCTA20P50 


ELECTRICAL CHARACTERISTICS , Case Temperature (Tc) - 25 “C unless otherwise specified 


CHARACTERISTIC 

TE ST CONDITIONS 

LIMITS 

UNITS 

Min 

Max 

Peak Oíf State 

Blocking Current 

Idrm 

Va k -500v, Vga-~ +10v 


100 

uA 

Peak Off-State 

Blocking Current 

I drm 

Vak= -500v, Vga. = +10v 
; Tj = 150‘C 

- 

2 

m.A 

Peak Reverse 

Blocking Current 

I rrm 

Valo 5v, Vga* +10v 

. 

100 

uA 

Peak Reverse 

Blocking Current 

I rrm 

Vak 5v, Vga~ +10v 

Tj = 150 *C 

.... 

5 

nxA 

Ga te Leakage 

Current 

Igas 

Vga = ±20v 

- 

±200 

nA 

On-State Voltage 

Vtm 

Vga --lOv, It = 4 0a 

- 

-1.5 

V 

On-State Voltage 

Vtm 

Vga-- -10v, I t~ 4 0a 

Tj - 150'C 

... 

-1 . 5 

V 

Latching Current 1^, 

Vka= -30v, Vga 1 -10v 

Vga2 - 0v 


1 

À 

Pea k Con tro11ab]e 

Current 

I (o f f ) 

Tt=40a, Rg=50hms 
vga- ± 10v, Vd-- -400v 

L -= 5 OrriH, Rl - 1 Oohms 

Tj = 150 C 
see Figure 1 

40 

- 

À 

Turn-on 

Del ay 

Td (on) i. 

0.6 (typ) 

1 us 

Rise time Tri 

T i mo 


0.4 (typ) 

us 

Turn-off 

Del. ay 

Td(off) i 


0.6 (typ) 

us 

Fali Time 

T £ i. 


3.7 (typ) 

us 

Turn-o1f Switching 

Loss per cycle 

Eof f 


10 (typ) 

mj 

Thermal Resistance 
Junction to Case 

R0JC 


- 

0.6 

‘C/W 

Thermal Resistance 
Junction to Ambient 

ROJA 


- 

80 

'C/W 
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DEVELOPMENTAL 


MCTA20P50 



Fig. 1 - Switching Circuit 


êmmimâkMnm 

<i um» 



TERMINAL CONNECTIONS 

Lead No. 1 - Gate 

Lead No. 2 - Anode Kelvin 

Lead No. 3 - Cathode Kelvin 

Lead No. 4 - Anode Current 

Lead No. 5 - Anode Current 

Mounting Flange - Cathode Current 


Figura G.7 

Folha de dados 
para o tiristor 
controlado por 
MOS tipo 
MCTA20P50 
(cortesia da 
Harris 

Semiconductor). 
(i continuação ) 





Funções Comumente Utilizadas 


sen mx sen mx dx = 


sen _(m_ - n)x 
2 (m - n) 


sen (m + n)x 
2 (m + n) 


cos nx dx 


sen nx 
n 


2 i x 

cos nx dx = — + 


sen 2nx 
4n 


J cos mx cos nx dx 


sen (m - n) x sen (m + n)x 
2 (m - n) + 2 (m + n) 


sen nx cos nx dx = 


2 

sen nx 
2n 


sen mx cos nx dx = - 


cos (m - n)x 
2 (m - n) 


cos (m + n )x 
2 (m + n) 


para m = n 


para m = n 


para m = n 



umas Unidades e Constantes 


Grandeza 

Unidade 

Equivalente 

Comprimento 

1 metro (m) 

3,281 pés (ft) 

39,36 polegadas (in) 

Massa 

1 quilograma (kg) 

2,205 libras (lb) 

35,27 onças (oz) 

Força 

1 newton (N) 

0,2248 libra-força (Ibf) 

Torque 

1 newton-metro (Nm) 

0,738 libra-pé (Ibf.ft) 

Momento de inércia 

1 quilograma-metro 2 (kgm 2 ) 

23,7 libras-pé 2 (Ib.ft 2 ) 

Potência 

1 watt (W) 

0,7376 pé-libra/segundo 

1,341 x 10 3 cavalo-vapor (hp) 

Energia 

1 joule (J) 

1 watt-segundo 

0,7376 pé-líbra 

2,778 xlO -7 quilowatts-hora (kwh) 

Cavalo-vapor 

1 hp ou cv 

746 watts 

Fluxo magnético 

1 weber (Wb) 

10 8 maxwells ou linhas 

Densidade de fluxo magnético 

1 tesla (T) 

1 weber/metro 2 (Wb/metro 2 ) 

10 4 gauss 

Intensidade de fluxo magnético 

1 ampère-espira/metro (Ae/m) 

1,257 x 10 2 oersted 

Permeabilidade do vácuo 

po = 4 n x 10 2 H/m 





Funções Comumente Utilizadas 



-A 

90 ± A 

180 ± A 

270 ± A 

360k ± A 

sen 

- sen A 

cos A 

+ sen A 

- cos A 

± sen A 

cos 

cos A 

T sen A 

- cos A 

± sen A 

cos A 


sen (A ± B) = sen A cosB ± cosA sen B 
cos (A ± B) = cos A cos B T sen A sen B 
sen 2A = 2 sen A cos A 
cos 2A = 1-2 sen 2 A = 2 cos 2 A - 1 


sen A 

+ senB 


o A 

+ B 

A + B 


— 

2 sen — 

2 

cos 2 


sen A 

- senB 


0 A 

+ B 

A - B 


— 

2 cos 

2 

sen - —— 


n 

O 

c/i 

> 

+ cosB 


- A 

+ B 

A - B 


— 

2 cos 

2 

cos - 


cos A 

- cos B 


o A 

+ B 

B - A 



2 sen 

2 

sen — 2 — 


sen A 

senB = 

1 

2 

[cos (A 

- B) 

- cos (A + 

B)] 

cos A 

cosB = 

1 

2 

[cos (A - 

- B) 

+ cos (A + 

B)] 

sen A 

cos B = 

1 

2 

[sen (A 

- B) 

+ sen (A + 

B)] 


i 


sen nx dx — 


2 


cos nx 
n 


sen nx dx = —■ - 


x sen 2nx 
2 ” 4n 







